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Résumé
Nous proposons d'explorer dans le cadre de la thèse des solutions originales
permettant d'obtenir des caractéristiques de rayonnement peu dépendantes du sup-
port de l'antenne. Les antennes étudiées et conçues visent à être utilisées pour des
applications GNSS et plus précisément pour des applications multi-bandes du GNSS.
Nous les développerons donc en respectant un cahier des charges associé. Deux axes
de recherche indépendants sont explorés. Le premier montre les propriétés naturelles
d'une antenne composée de plusieurs structures rayonnantes. Nous associons ainsi
une structure hélicoïdale équivalente à un dipôle magnétique et un plan métallique
équivalent à un dipôle électrique. La taille et les performances de l'antenne ainsi réal-
isée sont comparables par bien des aspects aux antennes que l'on trouve actuellement
dans le commerce pour les applications GNSS. L'antenne réalisée est une antenne
mono-bande en polarisation rectiligne ; ce qui n'est pas en accord avec les spéciﬁ-
cations de l'application envisagée. Pour compléter cette première étude et satisfaire
les exigences d'applications GNSS multi-bandes, nous nous orientons vers une autre
technologie qui est exposé dans le second axe. Dans le second axe, nous associons une
antenne électrique et un plan réﬂecteur particulier : une Surface Haute Impédance.
L'association de ces deux éléments permet en théorie de réduire l'épaisseur qu'au-
rait un dispositif classique composé d'une antenne électrique et d'un plan réﬂecteur
métallique. Nous commençons donc par étudier la particularité du plan réﬂecteur
choisi, c'est-à-dire la Surface Haute Impédance. Cette surface étant composé de mo-
tifs périodiques nous étudierons le motif qui permet d'obtenir les caractéristiques les
plus proches de celles de l'application visée. Nous débutons par une étude en mono-
bande suivi de l'étude d 'un motif bi-bande. Le motif mono-bande conçu en simu-
lation présente une très bonne bande-passante (13%) au vue de sa taille minimale
(2,5mm). Le motif bi-bande réalisé par imbrication de motifs mono-bande permet
d'obtenir en simulation des performances conformes aux attentes dans deux bandes
GNSS choisies. L'étude de cette surface se poursuit par une phase de mesure. Le but
de l'étude étant de pouvoir placer une antenne au-dessus de la surface fabriquée, une
collection d'antennes sera développée aﬁn de régler la surface haute impédance et
dans le même temps de tester le dispositif complet. Ainsi dans un premier temps, nous
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utiliserons des dipôles pour tester et régler la Surface Haute Impédance. Dans cette
partie le couplage entre l'antenne et la surface haute impédance placée en-dessous
sera notamment étudié. Dans un deuxième temps, aﬁn d'obtenir une polarisation
circulaire nous utiliserons d'autres antennes supportant cette polarisation (dipôle
croisé et spirale). Dans chaque phase de mesure, le réglage antenne et Surface Haute
Impédance sera optimisé et divers paramètres de réglage seront identiﬁés. Pour les
deux axes de recherche, ce sont non seulement le rayonnement que nous cherchons
à maîtriser mais aussi la taille de la structure. Ainsi les structures réalisées sont les
plus compactes possibles surtout en terme de ﬁnesse. Nous concluons sur les per-
formances des antennes réalisées par rapport au cahier des charges et aux autres
antennes existantes et exposons les perspectives du travail réalisé.
Summary
In this thesis, original solutions are proposed for antennas not sensitive to their
environment. These antennas are designed for GNSS applications and more precisely
for multi-bands ones. So the solutions are developed keeping in mind the GNSS
speciﬁcations. Two diﬀerent research axis are discussed. The ﬁrst one deals with the
natural properties of an antenna composed of diﬀerent radiating structures. So an
helix structure is associated with a metallic plate. The speciﬁcations of this antenna
are in line with the ones of commercial antennas. Nevertheless, this antenna is only
one band and in linear polarization which is not conform to the GNSS speciﬁcations.
To satisfy these speciﬁcations a second axis is developed. In this second axis an
electric antenna is associated with a speciﬁc reﬂector : a High Impendance Surface.
Theorically, this surface allows to place the antenna very close and so reduce the
thickness of the whole structure without disturbing the radiation of the antenna.
Firstly, the High Impendance Surface and more precisely its periodic patterns is
studied. Both one band and dual-band pattern are designed. The one band pattern
has a good bandwidth (13%) compared to its size (2,5mm). The dual-band pattern
designed by pattern enclosing realized the GNSS speciﬁcations in simulation. This is
followed by measures. The aim of the thesis is to place the antenna above the designed
HIS so a lot of antennas are designed to test and tune the surface. Firstly dipoles are
used to study the coupling eﬀects and secondly circular polarized antenna are used
to reach the GNSS speciﬁcations. For both axis, the radiation pattern and the size
of the whole system is optimized. So the proposed solutions are the thinest ones. To
conclude the caracteristics of the proposed structures are compared to speciﬁcations
and to existing antennas and futur work is proposed.
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Introduction générale
Depuis les années 2000, la géolocalisation par satellites est devenue une tech-
nologie accessible à tous. Tous les systèmes de géolocalisation par satellites sont
regroupés sous les sigle GNSS (Global Navigation Satellite System) que nous intro-
duisons dans le premier chapitre. Nous nous intéressons dans cette thèse uniquement
à la partie utilisateur des dispositifs GNSS, c'est-à-dire le récepteur et plus partic-
ulièrement encore à l'antenne située dans le récepteur.
La géolocalisation par satellites reste une technologie de pointe et s'exporte
pour de nouvelles applications hors du spectre des applications grand public. Grâce
au positionnement précis, nous pouvons accéder à une localisation au centimètre.
Une telle précision de positionnement est très recherchées pour des applications avec
porteurs (avions, drônes ou être-humains). L'intégration des antennes sur aéronefs
en matériau composite rend les antennes avec réﬂecteur intégréà l'antenne attrac-
tives. Les contraintes aérodynamiques des applications visées impliquent la concep-
tion d'antenne de faible épaisseur. Des structures naturellement ﬁnes ou des struc-
tures de type antenne sur surface haute impédance présentent donc un fort intérêt.
La précision requise pour les phases d'atterrissage des aéronefs est aujourd'hui un
point bloquant de leur utilisation dans certaines conditions diﬃciles. Cette préci-
sion peut être obtenue par l'utilisation d'antenne bi-bandes ou large bande. Nous
proposons donc dans un premier temps, une structure rayonnante en polarisation
linéaire composée d'une antenne électrique et d'une autre magnétique miniaturisée.
Cette structure d'antenne peut être étendue à une polarisation circulaire très pure.
Elle ne permet cependant pas une implémentation bi-bandes simple. Nous proposons
alors une structure d'antenne bi-bandes en polarisation circulaire réduite en épais-
seur qui utilise une surface haute impédance. Nos travaux de recherche proposent
donc deux types de réalisations d'antennes répondant aux spéciﬁcations du GNSS et
de taille ou d'épaisseur réduite.
Après une introduction au GNSS, nous déﬁnissons dans le premier chapitre le
cahier des charges des antennes à réaliser en fonction de l'application GNSS visée.
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Après l'étude de l'état de l'art sur les antennes miniatures, exposés dans le deuxième
chapitre, nous dégageons deux techniques pour la réalisation d'antennes miniatures.
La première technique, exposée dans le troisième chapitre, est utilisée pour
miniaturisée une source de courants magnétiques équivalents grâce aux ondes lentes.
Cette source de courants magnétiques équivalents de forme hélicoïdale est couplée
à une source de courants électriques équivalents. La combinaison de chaque rayon-
nement crée le rayonnement global de l'antenne.
La seconde réalisation utilise une antenne à base d'une surface haute impé-
dance (SHI) (matériau magnétique artiﬁciel) pour réduire l'épaisseur de l'antenne.
La bande passante d'une telle structure n'étant pas suﬃsante pour couvrir le cahier
des charges, nous proposons une structure SHI multibandes. Après l'étude et la réal-
isation de cette SHI, dans le chapitre 4, nous la caractérisons et l'étudions à l'aide
d'antennes dipolaires demi-onde dans le chapitre 5. Nous identiﬁons ses bandes de
fonctionnement et nous mettons en évidence une hauteur antenne/SHI limite de
fonctionnement. Les caractéristiques de rayonnement et d'adaptation de la structure
antenne sur SHI sont alors mesurés. Enﬁn dans la sixième chapitre, nous cherchons
la polarisation circulaire pour une telle structure. Pour cela, nous étudions les per-
formances de rayonnement d'une antenne dipôle demi-onde croisé associé à la SHI
puis celles d'une spirale large bande associée à la même SHI. Dans les deux cas, les
bonnes performances en termes de polarisation RHCP sont déterminées pour une
réduction d'épaisseur de 50%.
En conclusion, nous statuons sur le travail eﬀectué en fonction des spéciﬁca-
tions et nous évoquons les perspectives possibles de cette étude.
Chapitre 1
Le GNSS et les spécifications
techniques des antennes
associées
L'application pour laquelle nous voulons construire notre antenne est le GNSS.
Dans ce chapitre, nous expliquons ce qui se cache derrière cet anagramme et quelles
sont les spéciﬁcations techniques d'une antenne conçue pour cette application.
1.1. Introduction au GNSS
Le GNSS (Global Navigation Satellite System) est l'ensemble des systèmes
permettant la géolocalisation par satellites.
1.1.1 Historique
A ce jour, il y a cinq systèmes GNSS opérationnels ou en cours de développe-
ment dans le monde. Chaque grande puissance mondiale a voulu se doter d'un sys-
tème qui lui est propre aﬁn de ne pas dépendre d'un autre pays (notamment des
États-Unis). L'utilité du GNSS est en eﬀet aujourd'hui acquise et primordiale, au-
tant sur un plan stratégique que commercial ou encore pour la sûreté de la vie.
Les Étas-Unis ont été les premiers à comprendre la nécessité de tels systèmes
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et ont été précurseurs sur la mise en oeuvre avec succès d'un système opérationnel
et performant : le GPS (Global Positioning System). Lancé dans les années 60 et
opérationnel au débuts des années 90, il oﬀrait au public une précision de localisation
alors volontairement dégradée (de l'ordre de 100 m). Ce n'est qu'après l'intervention
de Clinton en 2000 que la dégradation volontaire a été supprimée et que la précision
pour le public est passée alors à une dizaine de mètres. C'est cette décision qui va
lancer le GPS dans le domaine des appareils électroniques grand public et vulgariser
l'utilisation de GPS pour la vie de tous les jours.
Le contexte politique pendant la guerre froide incita l'URSS à débuter son
propre programme : le GLONASS (Global'naya Navigatsionnaya Sputnikovaya Sis-
tema). La chute de l'URSS et par conséquent la diminution des budgets alloués au
GLONASS, vont cependant fortement nuir au projet et bien qu'il fut entièrement
opérationnel sur le territoire russe à la ﬁn des années 90, le système est aujourd'hui
seulement partiellement fonctionnel. Il est notamment utilisé par les topographes et
les géomètres.
A peu près dans le même temps que les Russes, le gouvernement chinois lance
aussi son propre système de géolocalisation : BeiDou appelé aussi Compass. Con-
trairement aux constellations américaines et russes qui sont composées d'une ving-
taine de satellites en orbite quasi-circulaire, le programme chinois prévoit l'utilisation
de seulement 2 satellites géostationnaires. Les tests montrent que les performances de
ce système sont comparables en précision à celles du GPS américain. Ce programme
nécessite donc moins de lancements de satellites mais malgré le démarrage oﬃciel au
début des années 90, il n'est toujours pas totalement opérationnel.
L'Europe plus tardivement s'est lancée dans la course au GNSS avec en 2001 le
début du programme Galiléo. L'Europe n'étant pas un pays mais un regroupement
de pays, le programme a souﬀert de problèmes de gestion et a par conséquent pris
du retard. Il sera a priori opérationnel en 2018.
L'Inde est elle aussi en train de développer son système GNSS : l'IRNSS (Indian
Regional Navigation Satellite System). Elle prévoit comme les Chinois l'utilisation
d'une constellation de satellites géostationnaires [1].
Un historique plus détaillé des diﬀérents programmes est visible dans le Tableau 1.1.
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Date GPS GLONASS GALILEO COMPASS
1960 Début
1978 Lancement du
premier satellite
1980 Début (guerre froide)
1983 Promesse de Reagan de Début
la gratuité pour les civils
1989 Nouveaux lancements Test avec 2
(ﬂotte suﬃsante) satellites géostationnaires
1993 Lancement oﬃciel (objectif 4
satellites Geostationnaires
+ 1 en orbite moyenne)
1995 Opérationnel 24 satellites en orbite
(précision environ 100m)
1996 Derniers satellites opérationnels
1999 Chute del'URSS
et des budgets alloués
2000 Intervention de Clinton 6 satellites en service lancement des deux
(précision environ 10m) premiers satellites
2001 La recherche continue Début
2003 Lancement nouveaux Lancement d'un autre
satellites (Ouragan) satellite
2005 Tests avec les satellites
(Glove A - B)
2007 3 nouveaux satellites 2 nouveaux lancements
(16 satellites actifs)
2010 20 satellites opérationnels (6 HS)
2011 octobre-lancement des
deux premiers satellites
2015 Mise en service des
satellites Ouragan KM
2018 24 satellites en
service opérationnel
Table 1.1  Historique des programmes GNSS.
1.1.2 Principe de fonctionnement
Le principe de base du GNSS est d'eﬀectuer des mesures de distances et de
vitesses radiales entre des satellites de trajectoires connues et des récepteurs de po-
sitions inconnues. Ces mesures de distances sont en fait des mesures de temps de
propagation du signal entre l'antenne satellite et l'antenne de l'utilisateur. Grâce à
ces mesures de distances, tout utilisateur peut déterminer la position et la vitesse
de son antenne, et synchroniser un oscillateur local avec la référence de temps du
système GNSS, comme indiqué sur la Figure 1.1.
Il faut donc connaître :
 la position de chaque satellite à l'instant d'émission du signal,
 le décalage entre une référence de temps de la constellation GNSS et l'horloge
de chaque satellite,
 le décalage entre un référence de temps de la constellation GNSS et l'horloge
du récepteur.
Les signaux se propageant à la vitesse de la lumière, une erreur de synchronisation
de 1 ns sur 1 mesure équivaut à une erreur de mesure de distance de 30 cm. Pour
accroître la précision de positionnement qui est l'enjeu des constellations GNSS,
il faut minimiser l'impact des perturbations aﬀectant le temps de propagation. Le
décalage entre le temps 'satellite' et le temps de la constellation GNSS de référence est
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Figure 1.1  Principe de géolocalisation par GNSS. [2]
diﬀérent pour chaque satellite ; cela implique que chaque mesure de distance entre le
satellite et l'antenne récepteur est donc biaisée diﬀéremment. Il est important d'avoir
accès à ces décalages temporels de manière précise, sinon cela crée autant d'inconnues
que de mesures. Il faut noter que le décalage entre l'horloge du récepteur et le temps
GNSS aﬀecte toutes les mesures de la même manière. Cela n'ajoute donc aucune
inconnue. En supposant que nous pouvons estimer précisément :
 le décalage entre le temps GNSS et chaque temps satellite,
 la position de chaque satellite à chaque instant d'émission.
Il n'y a donc que quatres inconnues à estimer : la position 3D (3 inconnues) et le
décalage entre temps GNSS et temps récepteur. Pour cela il faut donc un réseau de
stations sol qui mesure :
 le décalage entre le temps propre de chaque satellite et le temps GNSS,
 la position de chaque satellite.
Une fois estimées et modélisées, les informations concernant l'erreur du temps satel-
lite et la position satellite doivent être fournies à l'utilisateur via un modèle dans le
signal émis par les satellites. Pour avoir un modèle ﬁable et qui puisse être utilisé le
plus longtemps possible, les horloges des satellites doivent être très stables (horloges
atomiques) et les modèles doivent être mis à jour fréquemment.
1.1.3 Composition du GNSS
Pour le bon fonctionnement des programmes GNSS trois parties distinctes sont
primordiales. Chaque partie est appelée segment. Il y a donc :
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1. Le segment spatial : ce segment est constitué par la constellation de satellites
associés au système GNSS. Suivant le programme GNSS, l'orbite des satellites,
leur altitude et par conséquent la période à laquelle le même satellite se retrouve
au-dessus du même point sont diﬀérentes, voir le Tableau 1.2. Chaque satellite
transmet continuellement des messages qui incluent :
 l'heure précise à laquelle le message est transmis,
 les informations orbitales précises, appelées éphémérides,
 l'état de santé général du système et les orbites approximatives de tous les satel-
lites, appelés almanachs.
Pour le GPS chaque satellite contient 3 à 4 horloges atomiques ; ceci permet à long
terme une bonne stabilité entre le temps GPS et le temps des satellites.
2. Le segment sol : ce segment est constitué par les stations de contrôle situées au sol.
Leur nombre varie suivant le programme, voir Tableau 1.2. Elles servent à piloter et
surveiller le système. Elles mettent à jour, entre autre, les informations transmises
par les satellites, comme les éphémérides et les paramètres d'horloge, et contrôlent
leur bon fonctionnement.
3. Le segment utilisateur : ce segment regroupe tous les utilisateurs qui reçoivent et
exploitent les données satellitaires. Ces utilisateurs utilisent des récepteurs GNSS.
Chaque récepteur GNSS peut être alloué à un système ; cependant si les bandes de
fonctionnement et le codage du signal le permettent, certains récepteurs peuvent
être interopérationnels et donc fonctionner pour plusieures constellations GNSS.
GPS GLONASS GALILEO COMPASS
Orbite Quasi-circulaire Plans orbitaux Circulaire Géostationnaire Moyenne
Nombre 31 24 30 5 30
de satellites
Altitude de 20 000 à 20 500 19 100 23 616 35 786 20 000
en km
Période 1 8 - 0 -
en jour sidéral
Nombre de 5 5 2 (+5 TTC*) -
stations sol
Précision en m horizontale 15 5 à 8 horizontale 5 environ 30
pour une bande verticale 2 à 9 verticale <35
Nombre de satellites 6 7/8 - - -
(*) TTC, chargée de maintenir les liaisons télécoms et télémesures avec les satellites.
Table 1.2  Diﬀérentes caractéristiques des constellations GNSS [3] [4] [5].
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1.1.4 Bandes de fréquences GNSS
Chaque système GNSS a ses propres bandes de fréquence de fonctionnement. Si
nous ne nous intéressons qu'aux constellations dont les informations sont disponibles,
la Figure 1.2 montre la répartition des spectres de chaque système. Plus de détails
sont donnés dans le Tableau 1.3.
Figure 1.2  Spectre des bandes de fréquence du GPS, GLONASS, Compass et
Galileo [3].
GPS GLONASS GALILEO COMPASS
Fréquence basse 1175,47 - 1188 1207,14
Bande passante 24 - 51 24
Minimum 20
Fréquence moyenne 1226,60 1246 1278,75 1268,52
Bande passante 24 16 40 24
Minimum 4
Fréquence haute 1575,42 1602 1575,42 1561,10
Bande passante 24 19 24 4
Minimum 2
Table 1.3  Bandes de fréquences des diﬀérentes constellations GNSS en MHz [3]
[2] [4].
Nous remarquons, entre autres choses, que certaines bandes de fréquences sont
utilisées par plusieures constellations, ce qui permet l'interopérabilité. Si nous regar-
dons plus attentivement le spectre des bandes autour de la bande L1 du GPS (Fig-
ure 1.3), le GLONASS n'a de recouvrement avec aucune des autres constellations,
par contre il y a interopérabilité entre le GPS et GALILEO, et entre GALILEO et
COMPASS.
De plus, chaque système possède plusieurs bandes de fonctionnement. Pour un
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Figure 1.3  Spectre du signal autour de L1 pour les diﬀérentes constellations [4].
système donné, chaque bande de fréquence a une utilité propre. Ainsi nous retrouvons
une bande pour le grand public, une bande militaire, une bande pour la sûreté de la
vie et parfois une dernière bande commerciale. Chaque bande de fonctionnement a des
caractéristiques diﬀérentes en bande-passante et surtout en précision. Il est classique
de n'utiliser dans les récepteurs grand public qu'une seule bande, celle dédiée au
grand public qui permet un positionnement moins précis que les autres types de
bandes. Avoir un récepteur qui couvre au moins deux bandes a deux avantages :
 l'utilisation du récepteur pour plusieurs constellations non interropérables,
 l'augmentation de la précision de localisation par la combinaison de signaux
provenant de deux bandes ; ceci sera développé dans la section 1.4.
1.1.5 Transmission du signal
La transmission du signal du satellite peut être décomposée en trois blocs :
 le bloc émetteur, composé par le satellite. Ce bloc ne sera pas décrit dans
cette étude. Le signal sortant de ce bloc est donc supposé sans erreur autre
que l'erreur due au décalage entre le temps satellite et le temps du système
GNSS,
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 le bloc récepteur, qui sera détaillé dans le chapitre 1.3,
 le canal de propagation, qui est le milieu à travers lequel se propage le signal
entre le bloc émetteur et le bloc récepteur. Il sera détaillé dans le chapitre 1.2.
1.1.6 Positionnement
Comme présenté dans la section 1.1.2, pour pouvoir se positionner il faut es-
timer quatres inconnues. Trois inconnues pour le positionnement et une inconnue de
temps.
Triangulation
Pour un bon fonctionnement des constellations avec des satellites en orbite
quasi-circulaire (GPS, Galileo et GLONASS), chaque utilisateur doit avoir au moins
quatres satellites en visibilité. Ceci permet un positionnement précis en hauteur. Le
lieu géométrique d'une mesure de distance sur un satellite est une sphère, l'intersec-
tion de deux sphères (donc de deux satellites) est un cercle et du coup l'intersection
de trois sphères( donc de trois satellites) est deux points dont une position est in-
vraisemblable. Avec ces trois satellites, le récepteur déduit sa position relative par
rapport à ces satellites. Il ne sait en revanche pas où ils sont dans l'espace. Pour ceci
un quatrième satellite permet de résoudre l'inconnue de temps ce qui permet d'avoir
la position des trois satellites et donc la position de l'utilisateur. C'est ce qui est
illustré sur la Figure 1.4.
Le décalage entre le temps propre de chaque satellite et le temps GNSS est
mesuré sur le retard de code, cette information ne donne cependant qu'une position
relative du récepteur, il faut donc utiliser en complément une mesure sur le retard
de phase pour avoir un positionnement réel [2].
Retard de code
Les récepteurs GNSS mesurent par corrélation le décalage temporel entre le
code reçu par l'antenne, c'est-à-dire celui qui est émis par le satellite et qui est passé
par le canal de propagation, et le code généré par le récepteur, comme présenté sur
la Figure 1.5. La structure du code incorpore des pilotes ce qui permet de savoir
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Figure 1.4  La triangulation par satellites.
Figure 1.5  Mesure du retard de code dans le récepteur.
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exactement le décalage entre les codes, nous avons ainsi l'équation (1.1).
P = cτ = c(tr − te) (1.1)
Avec P la mesure de code, c la vitesse de la lumière et τ le retard de code. tr
est le temps correspondant au code reçu par le recepteur en provenance du satellite
et te le temps du code généré par le récepteur qui correspond aussi au temps du code
au moment de l'émission par le satellite. Cette mesure est aussi appelée mesure de
pseudo-distance ou de range. L'erreur de mesure associée est de l'ordre de quelques
dizaines de cm.
Retard de phase
Ces même récepteurs mesurent aussi par corrélation la diﬀérence de phase entre
la porteuse du signal reçu et celle du signal généré par le récepteur, comme présenté
sur la ﬁgure 1.6 et dans l'équation (1.2).
Figure 1.6  Mesure du retard de phase dans le récepteur.
L(cycles) =
4Φ
2pi
=
Φr − Φe
2pi
(1.2)
Avec L(cycles) la mesure de phase et 4Φ le retard de phase. L'erreur de mesure
associée est de l'ordre du millimètre (la mesure de phase possède un bruit cent fois
moins important que la mesure de code). La précision de mesure est diﬀérente suivant
si la mesure est basée sur le code ou la phase. La mesure de phase est plus précise
mais elle est ambigüe (Quel cycle est le bon ? Pas de pilote contrairement au code).
Il faudra donc estimer l'ambiguïté pour faire du positionnement précis.
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L'estimation de ces retards est essentielle à la précision de localisation. Et ces
retards sont générés par la propagation à travers le canal de propagation. Nous allons
donc maintenant voir comment les diﬀérentes composantes du canal de propagation
inﬂuent sur le signal et comment un maximum des retards qu'elles génèrent peuvent
être éliminés grâce à une conception avisée de l'antenne de réception.
1.2. Canal de propagation, estimation des retards
Le canal de propagation est le milieu qui sépare l'antenne émettrice (satellite)
et l'antenne réceptrice (utilisateur). Ce canal est composé de :
 la charge utile et l'antenne satellite,
 la propagation en espace libre,
 la propagation à travers l'atmosphère (ionosphère + troposphère),
 les réﬂexions et/ou diﬀractions,
 les interférences entre les diﬀérents systèmes GNSS (intra et inter-système),
 les interférences externes intentionnelles ou non intentionnelles.
Quasiment chaque erreur ou retard dus aux composantes du canal de prop-
agation peut être compensé par une conception de l'antenne réceptrice. Nous nous
intéressons donc à l'eﬀet de chaque composante sur le signal transmis et à la correc-
tion que peut apporter l'antenne réceptrice.
Figure 1.7  Pertubations du signal dues au canal de propagation [2].
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1.2.1 Antenne satellite
Les antennes satellites sont directionnelles et pointent constamment vers la
Terre. Leur gain est tel que la puissance reçue à la surface de la Terre est constante
(il faut donc compenser la diﬀérence de propagation dans les diﬀérentes directions).
Ce sont généralement des paraboles en polarisation circulaire droite (RHCP). Il est
alors nécessaire que l'antenne du récepteur soit elle aussi en polarisation circulaire
droite (RHCP) aﬁn de ne pas avoir des pertes de dépolarisation liées à la traversée
des couches ionosphériques et atmosphériques. De plus, les satellites d'intérêt ne
se trouvant pas tous au zénith, il est intéressant d'avoir un diagramme d'antenne
réceptrice demi-omnidirectionnel, aﬁn de capter les signaux de tous les satellites
avec le même niveau quelque soit leur angle d'élévation. Pour des faibles élévations,
il est important de conserver une bonne RHCP pour se prémunir des multitrajets.
1.2.2 La propagation en espace libre
La propagation entre l'antenne satellite et l'antenne récepteur se fait majori-
tairement en espace libre. La puissance perdue pendant la propagation s'écrit clas-
siquement comme dans l'équation (1.3).
Lep = (
4Dpi
λ
)2 (1.3)
Avec D la distance entre l'antenne satellite et l'antenne réceptrice et λ la
longueur d'onde du signal transmis en espace libre.
Pour les trois bandes de fréquences GPS sur 20 000km (distance satellite/Terre),
nous obtenons des pertes de 182,5dB pour L1, 181,1dB pour L2 et 180,7dB pour L5.
1.2.3 La propagation dans l'atmosphère
Les retards atmosphériques sont dus au passage du signal dans l'ionosphère et
la troposphère, cf Figure 1.8.
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Figure 1.8  Les signaux à travers l'atmosphère [2].
L'ionosphère
L'ionosphère s'étend de 50 à 1000 km d'altitude et est composée d'électrons
libres. La densité de ces électrons a un eﬀet sur la propagation des ondes électro-
magnétiques. La traversée de l'ionosphère a un impact opposé sur le retard de code
et le retard de phase. L'ionosphère est dispersive, c'est-à-dire que le retard induit
est fonction de la fréquence du signal transmis. L'amplitude du retard ionosphérique
peut s'écrire suivant l'équation (1.4) [2].
dI =
40, 3.TEC
f2
(1.4)
Avec TEC, Total Electron Content qui représente l'intégrale de la densité d'électrons
sur le trajet satellite-récepteur.
L'activité solaire inﬂuence l'activité ionosphérique. Le retard ionosphérique est max-
imum au milieu de la journée (14h) et minimum au milieu de la nuit. L'activité
ionosphérique est généralement plus importante dans les régions tropicales. Le re-
tard dû à l'ionosphère est en moyenne d'environ 7 mètres pour un satellite au zénith.
Un signal venant de l'horizon aura un retard ionosphérique environ 3 fois supérieur
à celui d'un satellite au zénith. L'eﬀet ionosphérique est diﬃcile à modéliser. Un
modèle (Klobuchar) est transmis dans le message de navigation GPS. Il permet de
compenser environ 50% du retard. Le retard ionosphérique est corrélé dans le temps
(varie lentement) et dans l'espace (2 récepteurs proches regardant un même satellite
verront des retards ionosphériques similaires). Le temps de corrélation moyen est
d'environ 3 heures. La zone géographique de corrélation moyenne est de 1000 km.
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Elimination du retard ionosphérique
Comme la relation entre retard ionosphérique et fréquence porteuse est con-
nue, cela signiﬁe que l'utilisation de deux mesures de temps de propagation à deux
fréquences diﬀérentes permet d'avoir une estimation du retard ionosphérique (c'est la
seule erreur de mesure dispersive). Le retard ionosphérique peut être éliminier grâce
à l'équation (1.5)[2].
cdI
L1 =
fL2
2(PL1
i(k)− PL2 i(k))
(fL2
2 − fL12)
(1.5)
cdI
L1 est le retard ionosphérique à la fréquence L1 ,fLj est la fréquence de la
bande Lj et PLj
i(k) est la mesure de code à partir des signaux Lj . Par exemple,
pour le GPS les fréquences sont fL1 = 1, 575GHz et fL2 = 1, 226GHz.
La troposphère
Elle s'étend jusqu'à une altitude d'environ 10 km. C'est un milieu non-dispersif
et aﬀecte donc les signaux transmis à diﬀérentes fréquences de la même manière. Le
retard troposphérique peut se décomposer en deux parties :
 un retard dû à la composante sèche de la troposphère (relativement facile à
modéliser),
 un retard dû à la composante humide de la troposphère (plutôt diﬃcile à
modéliser).
Le retard troposphérique dépend essentiellement de la pression, de l'humidité relative
et de la température.
Il est donc utile d'avoir des récepteurs bi-fréquences aﬁn d'éliminer l'erreur
due à l'ionosphère. Il n'est en revanche pas pertinent de créer des récepteurs larges
bandes car couvrir une bande plus large que celle nécessaire entraîne un surcoût de
traitement du signal aﬁn d'éliminer le bruit supplémentaire créé par les bandes non
désirées.
1.2.4 Les trajets multiples
Les trajets multiples sont dus à la réﬂexion ou la diﬀraction du signal émis par
les satellites sur des objets à proximité de la trajectoire du signal [6].
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Pour les multi-trajets réﬂéchis, nous distinguons :
 les multi-trajets spéculaires qui représentent des réﬂexions sur de grandes
surfaces planes. Ils suivent les lois de Descartes. La perte de puissance lors
de la réﬂexion est généralement faible mais dépend de la composition de
l'obstacle.
 Les multi-trajets diﬀus qui représentent des réﬂexions sur des surfaces rugueuses.
Le signal est alors réﬂéchi dans de nombreuses directions et ainsi a souvent
une puissance plus faible dans une direction donnée.
Pour les multi-trajets diﬀractés, ce sont des signaux qui heurtent une arête de
surface puis se propagent vers l'antenne. La réception du signal direct va permettre
de mesurer la distance entre le satellite et le récepteur. Un multi-trajet est toujours
retardé par rapport au trajet direct. Les réﬂexions modiﬁent la polarisation de l'onde
reçue par l'antenne récepteur. Au niveau de l'antenne il va donc y avoir un mélange
entre le signal direct et le signal retardé, atténué et déphasé. Il se peut que dans
certains cas le signal direct soit très atténué et que le signal le plus fort soit le
multi-trajets.
L'eﬀet des multi-trajets peut être limité en choisissant d'une part un dia-
gramme de rayonnement d'antenne de réception qui élimine les ondes incidentes
rasantes (angle d'élévation entre 0 et 5◦) et d'autre part une polarisation circulaire
pour les angles d'élévations faibles.
1.2.5 Les interférences
Il peut y avoir une grande quantité d'interférences reçues en même temps que
le signal utile. Les interférences sont caractérisées en général par leur puissance, leur
largeur de bande et leur caractère pulsé ou continu. Leur impact sur la réception
est très dépendant de leurs caractéristiques. On distingue en général les interférences
inter- ou intra-système GNSS des autres interférences.
Comme pour les trajets multiples, un diagramme d'antenne limitant le niveau
des élévations basses permet de rejeter toutes les interférences provenant du sol.
Nous venons de décrire toutes les causes qui peuvent occasionner des retards
sur le signal à travers le canal de propagation. Voyons maintenant comment ce signal
est récupéré par les récepteurs.
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1.3. Le récepteur
Après avoir traversé le canal de propagation, le signal arrive sur le bloc récep-
teur. De ce bloc récepteur nous nous intéressons à la tête HF et encore plus pré-
cisément à l'antenne réceptrice. Son but est de fournir des échantillons numériques
du signal aussi propres que possible au bloc de traitement du signal. Pour ceci ses
fonctions sont :
 la sélection du signal utile,
 le ﬁltrage des interférences hors bande,
 la réduction des interférences,
 l'ampliﬁcation du signal,
 la descente en fréquence du signal,
 l'échantillonnage et identiﬁcation du signal.
La tête HF est présentée sur la Figure 1.9.
Figure 1.9  Détails de la tête HF [2].
1.4. L'antenne réceptrice
Les antennes des récepteurs GNSS sont développées pour une intégration max-
imale. Ainsi leur taille, leur poids et leur coût sont réduits au maximum. Le choix
d'antennes minces minimisant ces paramètres est alors pertinent. Elles seront donc
détaillées dans le chapitre suivant sur la miniaturisation d'antenne. De ce qui a été
présenté précédemment, plusieurs caractéristiques peuvent être dégagées sur l'an-
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tenne en elle-même :
 la sélectivité : l'antenne doit limiter la puissance des interférences entrantes
hors-bande utile (ﬁltre spectral) d'où l'intérêt d'antennes à bande étroite
ou multibandes pour des antennes multifréquences (les antennes large bande
sont donc à éviter à moins qu'elles soient associées à un dispositif de ﬁltrage,
ie spirale sur SHI),
 le gain de l'antenne est idéal s'il est constant pour tous les satellites au-dessus
d'un angle d'élévation donné (antenne omnidirectionnelle),
 le gain doit être faible pour des élévations faibles ou négatives aﬁn de rejeter
les multi-trajets et les interférences,
 la polarisation doit être RHCP pour les élévations faibles et LHCP faible
derrière l'antenne.
Gain de l'antenne
Les gains typiques d'une antenne GNSS sont faibles pour les élévations basses,
comme indiqué sur la Figure 1.10. Pour les antennes petites, nous avons un dia-
gramme de rayonnement omnidirectionnel et nous ne contrôlons pas le gain pour les
élévations faibles.
Figure 1.10  Diagramme commun d'antennes réceptrices. [7]
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Positionnement précis
Le positionnement à l'aide de la mesure de phase est plus précis que celui basé
sur la mesure de code mais il faut alors estimer l'ambiguïté. La résolution d'ambiguïté
est améliorée en utilisant des mesures bi-fréquences [8].
Mesures bi-fréquences
Avec les deux types de positionnement précis suivants, les mesures bi-fréquences
sont un atout :
 le PPP (Precise Point Positioning)[9]. Avec le PPP nous pouvons nous po-
sitionner précisément à l'aide d'un seul récepteur et d'éphémérides précises
disponibles gratuitement [10]. Les perturbations dues à l'ionosphère sont
éliminées à l'aide d'une combinaison d'observations bi-fréquences (l'erreur
n'étant pas la même sur les deux fréquences elle peut être éliminée par simple
diﬀérenciation ; ceci est détaillé dans la section 1.2.3). Pour cette technique,
le bi-fréquences est indispensable .
 Le RTK (Real-Time Kinematic) [11]. Le principe est ici d'utiliser deux sta-
tions proches pour éliminer les erreurs (qui sont les mêmes pour deux stations
proches -moins de 10 km-) par simple diﬀérenciation. Dans cette technique,
le bi-fréquences n'est pas indispensable mais il permet d'allonger la dis-
tance entre les deux stations (jusqu'à 50-60 km) et de raccourcir le temps de
convergence vers une position centimétrique (de quelques minutes en mono-
fréquence à quelques secondes en bi-fréquences).
Choix des deux bandes de fréquence
La bande principale pour le positionnement gratuit est la bande autour de
la fréquence 1,575GHz (L1 GPS, E1 GALILEO). Cette bande sera donc toujours
une des deux bandes choisies pour les mesures bi-fréquences. D'un point de vue
uniquement GPS, la deuxième bande généralement choisie est la bande L2, autour
de 1,228GHz ; cette bande a des caractéristiques très proches de la bande L1 (bande-
passante, niveau de bruit, type de modulation QPSK). En revanche aucune autre
constellation ne fonctionne sur cette bande, aucune interropérabilité n'est donc en-
visageable avec le choix de ces deux bandes. Si l'interopérabilité est souhaitée, une
option au vu de la Figure 1.2 est une combinaison GALILEO/GPS. La deuxième
bande choisie sera alors L5 pour le GPS qui correspond à E5a pour Galiléo, donc une
bande autour de 1,176GHz. Cette bande est cependant plus large en bande-passante
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que celle autour de 1,575GHz et n'a pas le même type de modulation (BPSK), le
traitement des données qu'elle fournit est donc plus compliqué et plus gourmand en
temps et capacité de calcul. Il faudra donc faire un choix entre interopérabilité et
simplicité de traitement des données. Pour les antennes mutli-fréquences une antenne
multibande ou large bande avec un dispositif de ﬁltrage est préférée à une antenne
large bande seule aﬁn de minimiser les interférences et alléger le traitement de ﬁltrage
spectral. D'autre part, le GNSS étant en constante évolution de nouvelles bandes de
fréquences peuvent devenir très utiles dans les années futures [12]. Les bandes choisies
ici sont celles actuellement disponibles. Il faudra cependant que l'antenne conçue soit
adaptable à d'éventuels changements fréquentiels.
1.5. Cahier des charges GNSS idéal pour une antenne
Le but de cette thèse est de réaliser une antenne miniature pour une application
GNSS. Comme nous venons de déﬁnir précisément l'application visée et aussi les
contraintes sur la conception des antennes des récepteurs associés à cette application,
le cahier des charges idéal pour l'antenne à réaliser peut maintenant être déﬁni. Deux
cahier des charges sont présentés ici :
 l'un pour une antenne mono-fréquence, Tableau 1.4,
 l'autre pour une antenne bi-fréquences, Tableau 1.5.
Deux antennes vont être réalisées. La première sera mono-fréquence et la deuxième
bi-fréquences. Suite à la discussion de la section 1.4, sur le choix des deux bandes de
fréquences, nous choisissons de réaliser une antenne sur les bandes L1 et L5 du GPS,
permettant l'interopérabilité avec Galiléo.
Première bande
Fréquence centrale 1575,42 MHz
Bande-passante minimale 2 MHz (max 20 MHz)
Polarisation RHCP *
Diagramme quasi-omnidirectionnel (voir ligne suivante)
Ouverture du diagramme 160 ◦
Eﬃcacité 100 %
Gain Maximal si antenne passive
Impédance d'entrée 50 Ω
(*)RHCP : Right Hand Circular Polarization, polarisation circulaire droite.
Table 1.4  Cahier des charges d'une antenne mono-fréquence idéale.
Maintenant que nous avons le cahier des charges de l'antenne à réaliser. Nous
regardons comment réaliser une antenne de taille réduite et nous étudions donc la
miniaturisation d'antennes.
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Première bande Seconde bande
Fréquence centrale 1175,47 MHz 1575,42 MHz
Bande-passante minimale 20MHz 2 MHz (Max 24 MHz)
Polarisation RHCP* RHCP*
Diagramme quasi-omnidirectionnel quasi-omnidirectionnel
Ouverture du diagramme 160 ◦ 160 ◦
Eﬃcacité 100 % 100 %
Gain Maximal si antenne passive Maximal si antenne passive
Impédance d'entrée 50 Ω 50 Ω
Centre de phase confondu
(*)RHCP : Right Hand Circular Polarization, polarisation circulaire droite.
Table 1.5  Cahier des charges d'une antenne bi-fréquences idéale.
Chapitre 2
La miniaturisation d'antennes
2.1. Introduction et déﬁnition
Ces quarantes dernières années, grâce aux avancées en termes d'encombrement
sur les semi-conducteurs, tous les appareils électroniques grand public sont devenus
plus compacts, plus légers, plus transportables. Un des exemples les plus parlants est
celui des téléphones portables. Le premier d'entre eux a été commercialisé en 1983
par Motorola et au cours des deux dernières décennies sa taille a sensiblement réduit
comme présenté sur la Figure 2.1.
Figure 2.1  Évolution des téléphones portables au cours de ces 20 dernières années.
Rien n'échappe à cette frénésie de la miniaturisation, et pour suivre la ten-
dance, les parties radiofréquences ainsi que les antennes présentes dans les appareils
grand public ont dû elles aussi réduire leur encombrement.
La miniaturisation d'antennes est donc un sujet déjà très largement étudié et
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nous donnons dans ce chapitre un bref aperçu de ce qui existe dans la littérature.
Commençons par introduire quelques notions importantes.
2.1.1 Taille des antennes
Il est toujours pertinent d'exprimer la taille d'une antenne par rapport à la
longueur d'onde (λ) associée à sa fréquence de fonctionnement. Pour déﬁnir la limite
du domaine des antennes électriquement petites, il est nécessaire de commencer par la
déﬁnition de la sphère de Chu. La sphère de Chu est la sphère contenant l'intégralité
de l'antenne, elle est déﬁnie par son rayon a, comme dans la Figure 2.2.
Figure 2.2  Sphère de Chu d'une antenne.
C'est la multiplication de ce rayon a par le nombre d'onde k (2piλ ) qui est le
critère caractérisant les antennes miniatures. Pour la déﬁnition de miniaturisation,
nous avons la déﬁnition de Wheeler [13] qui déﬁnit une antenne miniature comme
étant une antenne dont le diamètre de la sphère de Chu ne dépasse pas λ2pi . Cette
dimension est appelée radianlength. Une déﬁnition équivalente revient à dire qu'une
antenne miniature est une antenne qui satisfait la condition :
ka < 0.5
La deuxième déﬁnition d'antenne miniature est donnée par Hansen [14], pour lequel
la limite de la zone des antennes miniatures correspond à la limite entre le rayon-
nement en champ proche et lointain. Pour qu'une antenne soit miniature, il faut donc
qu'elle soit incluse dans la radiansphere, c'est-à-dire la sphère qui a un rayon a égale
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à la radianlength. Autrement dit :
ka < 1
2.1.2 Facteur de qualité
Que l'on choisisse l'une ou l'autre des déﬁnitions, l'enjeux de la miniaturisation
est de réduire la taille de l'antenne tout en gardant ses caractéristiques électromag-
nétiques optimales (bande passante et gain). Le critère limitant va être le facteur de
qualité et par conséquent la bande passante (le facteur de qualité est inversement
proportionnel à la bande passante), et qu'il existe un facteur de qualité limite pour
une taille d'antenne donnée. Le facteur de qualité d'une antenne est un paramètre
intrinsèque à l'antenne qui est déﬁni [15] comme dans l'équation (2.1)
Q =
2ω0max(WE ,WM )
PA
(2.1)
Où WE et WM sont les quantités moyenne (en temps) d'énergie stockée re-
spectivement électriques et magnétiques, et PA est la puissance reçue par l'antenne.
2.1.3 Facteur de miniaturisation
Le facteur de miniaturisation (FM) est déﬁni par le rapport de la grandeur
caractéristique de l'antenne miniaturisée (Lminiat) par rapport à celle de l'antenne
en espace libre (Lesplib) pour une fréquence ﬁxe (la fréquence du mode résonant)
(2.2).
FM =
Lminiat
Lesplib
(2.2)
Nous exprimons cette valeur en %.
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2.1.4 Taille du support d'antenne/plan métallique
Beaucoup de concepteurs d'antennes négligent la taille du plan de masse associé
à l'antenne. Dans toute la suite de la thèse nous considérons que si l'utilisation du
plan de masse est nécessaire au bon fonctionnement de l'antenne, celui-ci doit être
pris en compte dans les dimensions de l'antenne.
2.2. Limites théoriques de la miniaturisation d'antennes
C'est Wheeler en 1947 [13] qui fut le premier à théoriser la miniaturisation
antennaire. C'est lui aussi qui plus tard commença à se poser la question des limites de
cette miniaturisation [16]. En approximant les antennes par un circuit RLC parrallèle
ou série, suivant leur mode de fonctionnement, il établit le lien entre les paramètres
de l'antenne et ses propriétés radiatives grâce au Facteur de Puissance Rayonnée
(FPR) (rapport entre la puissance rayonnée et la puissance réactive de l'antenne).
Ainsi il fut le premier à comprendre que la diminution de la taille d'une antenne
impliquait que sa bande passante avait une limite fondamentale. Le FPR a un lien
direct avec le volume de l'antenne et il est en fait équivalent à l'inverse du facteur
de qualité Q, donc est équivalent à la bande passante des antennes miniatures.
La théorie de Wheeler bien que posant les premiers jalons de la miniaturisation
antennaire était valable uniquement pour des antennes extrêmement petites. Il ne
prenait en eﬀet pas compte des modes sphériques rayonnés des antennes dont la taille
était plus importante mais toujours miniature.
Les travaux de Chu qui suivent cette voie [17] proposent quant à eux en 1948 de
trouver le facteur de qualité minimum d'une antenne omni-directionnelle comprise à
l'intérieure de la sphère de Chu (Figure 2.2). Pour ceci il étudie les modes sphériques
(il décompose le champ rayonné en une somme de modes sphériques) qui faisaient
justement défaut dans la théorie de Wheeler. Il exprime alors ces modes par des
schémas électriques équivalents. Bien que ces travaux se limitent à un type d'antenne
omnidirectionnelle très particulier, sa contribution est la base de nombreux travaux
par la suite.
L'expression du minimum de facteur de qualité de Chu a été reprise notamment
par Hansen en 1981 qui simpliﬁe ces expressions [14]. En reconsidérant par la suite
les champs rayonnés des antennes comme étant une combinaison de modes TE et
TM, et en se basant toujours sur l'expression de chacun des modes par un circuit
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électrique équivalent, Harrington [15] repoussa la limite du facteur de qualité ﬁxée
par Chu en considérant une antenne rayonnant dans les deux types de modes TE et
TM.
D'autres études portant sur un calcul du facteur de qualité basé sur un calcul
exact des champs fait par Collin et Rotschild [18] ou encore par Fante [19] apportent
d'autres solutions à la limite du facteur de qualité.
Mc Lean en 1996, voulu trouver une méthode de calcul qui mettrait tout le
monde d'accord, paliant les manques de celles de Wheeler et Chu et en accord avec
celle de Collin et Rotschild. Il réétudia donc avec Foltz [20] la technique utilisée par
Chu et leurs conclusions renforcèrent la théorie selon laquelle le facteur de qualité
est inversement proportionnel à la taille de l'antenne.
De nombreux autres travaux plus récents [21][22][23][24][25][26] se sont évertués
à réaﬃner le calcul de la limite minimale de Q. De tous ces travaux récents, ceux
de Best et Yaghjian [27] ont donné l'expression du facteur de qualité à partir des
équations de Maxwell et surtout l'expression de Q en fonction de l'impédance d'entrée
de l'antenne (2.3).
Q(w) ≈ ω
2RA(ω)
√
(R′A(ω))2 + (X
′
A(ω) +
|XA(ω)|
ω
)2 (2.3)
Avec l'impédance d'entrée de l'antenne ZA(ω) = RA(ω) + jXA(ω).
Et relie la bande passante (BP) au facteur de qualité en fonction du ROS (le
rapport d'onde stationnaire) (2.4) ce qui permet d'évaluer très rapidement la bande
passante d'une petite antenne de taille et de ROS donnés.
BP =
(ka)3
1 + (ka)2
ROS − 1√
ROS
(2.4)
La limitation du facteur de qualité d'une antenne miniature a été largement
étudiée et reste un sujet ouvert. La limite du facteur de qualité minimal (Qmin)
établie par Chu et Wheeler reste néanmoins valide et présente un cas idéal inat-
teignable. La limite théorique retenue est alors (2.5).
Q =
1
ka
+
1
(ka)3
(2.5)
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Pour une petite antenne en mode TE ou TM.
Cela permet de comparer les performances de l'antenne en terme de bande
passante par rapport à un cas idéal. Les diﬀérentes déﬁnitions tirées des théories de
la section précédente sont données en résumé dans le tableau 2.1 [28]
Un autre résultat important est de considérer gain et bande passante inter-
dépendants. De plus, nous notons qu'un eﬀet de la miniaturisation est la réduction
de l'eﬃcacité de l'antenne. Bien que toutes les questions sur les limites des antennes
miniatures n'aient pas encore été totalement résolues, nous avons désormais une
meilleure compréhension de leur fonctionnement et nous connaissons les techniques
adéquates à la miniaturisation d'antennes.
2.3. Les techniques de miniaturisation des antennes
Maintenant que l'on a vu la limite théorique de miniaturisation, nous allons
voir quelles sont les techniques que l'on peut utiliser pour miniaturiser une antenne
donnée. Pour comprendre comment miniaturiser une antenne, il faut d'abord com-
prendre comment elle fonctionne. Le propre d'une petite antenne passive est d'avoir
une fréquence de résonance et de rayonner à cette fréquence de résonance. Grâce au
théorème d'équivalence [29], les propriétés de rayonnement d'une antenne peuvent
être déduites du calcul de rayonnement de la distribution de courants équivalents
électrique et magnétique associée au mode résonant considéré. Un aspect essentiel
de la miniaturisation est de conserver les propriétes de l'antenne (diagramme, impé-
dance, polarisation). Les éléments associés à l'antenne (circuit, câble d'alimentation)
doivent être également considérés dans la conception de l'antenne s'ils participent au
rayonnement. Les courants équivalents associés au mode résonant de l'antenne peu-
vent être modélisés soit par des méthodes analytiques pour des cas simples (antenne
ﬁlaire, cornet) soit par des méthodes numériques (résolution numérique des équa-
tions de Maxwell). En tous cas, ces courants sont la clef du rayonnement et donc la
clef de la miniaturisation. C'est en jouant sur ces courants, ou plus précisément sur
le trajet, la vitesse ou la réﬂexion de ces courants qu'une antenne va pouvoir être
miniaturisée.
Les techniques de miniaturisation peuvent être classées suivant deux grandes
familles :
 La miniaturisation par structuration
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 La miniaturisation par modiﬁcation du substrat
Chacun de ces deux principes est développé dans ce chapitre dans les grandes
lignes et détaillé ultérieurement dans des chapitres indépendants (Chapitre 3 pour
le premier principe et Chapitres 4, 5 et 6 pour le second).
D'une manière générale, les petites antennes sont résonantes. Elles exploitent
la résonance d'un mode EM de la structure correctement excitée. Ces antennes sont
alors modélisées à partir de circuit électrique équivalent (CEE) RLC série ou par-
allèle. Le principe de miniaturisation appliqué à ce modèle consiste à renforcer la
capacité et/ou l'inductance équivalente correspondant au mode propre de la struc-
ture sans exciter les modes d'ordres supérieurs aﬁn d'ajuster la longueur électrique
associée au rayonnement. Tout mode supérieur excité sera le siège de courants équiv-
alents qui participent au rayonnement de l'antenne, modiﬁant ses caractéristiques.
S'ils ne sont pas rayonnants ils dégraderont de toute manière la bande passante ; c'est
pour ça que nous ne voulons pas les exciter. La longueur électrique d'une antenne
est (2.6) :
Leq = Lphysiqueη (2.6)
Avec Lphysique la longueur physique de l'antenne et η =
√
εrµr l'indice du
milieu sur lequel est fabriquée l'antenne. Par la suite ce milieu est appelé substrat.
D'un autre point de vue, les petites antennes peuvent être considérées comme
des guides d'ondes (ligne de transmission) dans lesquels nous avons une discontinuité
spatiale (conditions aux limites) qui crée une résonance qui favorise le rayonnement
désiré. De ce point de vue le milieu propagatif peut être considéré par ses constantes
diélectriques (permittivité et perméabilité) et sa vitesse de phase en est déduite .
Le principe de miniaturisation appliqué à ce modèle consiste à réduire la vitesse de
phase pour réduire la longueur physique de l'antenne siège du mode résonant désiré.
Nous parlons alors d'antenne à onde lente.
Selon le type d'antenne à étudier nous pouvons utiliser l'un ou l'autre des
modèles suivant la connaissance des paramètres résonateurs. Ces techniques visent
à modiﬁer les paramètres électriques du mode résonant. Le premier modèle est en
général mieux adapté à la miniaturisation par structuration ; dans ce cas le FM reste
faible. Tandis que le deuxième modèle servira pour des antennes miniaturisées par
l'ajout de matériaux constituant l'antenne. Dans ces cas-ci le FM peut être élevé.
Les conclusions du chapitre 2 et notamment des auteurs de [14] et [30] s'accor-
dent sur le fait que pour améliorer les performances des antennes miniatures il faut
remplir au maximum le volume de la sphère de Chu. Certaines techniques présentées
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ici utilisent ceci pour améliorer la miniaturisation.
2.3.1 Miniaturisation par structuration
La structuration d'antennes consiste à travailler un des paramètres physiques
de l'antenne aﬁn de réduire sa taille tout en conservant le mode propre et sans exciter
de modes supérieurs. La forme de l'antenne est changée. Par conséquent les courants
parcourant celle-ci subissent une modiﬁcation. Par cette technique nous cherchons
à augmenter la longueur électrique de l'antenne et/ou nous essayons d'optimiser
au maximum l'occupation de l'antenne dans le volume de la sphère de Chu aﬁn
d'améliorer la miniaturisation. Cette technique de miniaturisation est de loin la plus
utilisée, et il y a par conséquent une grande variété de structuration possible. Une
description de chacune de ces techniques qui se veut la plus complète possible est
faite dans cette section.
Ajout de fentes ou d'entailles
Cette technique est utilisée pour la miniaturisation d'antennes planaires. Cette
technique consiste à placer des fentes dans les parties métalliques de l'antenne planaire.
Les courants qui circulent d'un bout à l'autre de ces parties métalliques seront donc
bloqués par les fentes et pour les contourner devront emprunter un chemin plus long
que celui sans les fentes, comme présenté sur la Figure 2.3
La longueur électrique est donc augmentée ainsi que la capacité et l'inductance
de l'antenne. Ainsi, pour faire simple, une fente est équivalente à une capacité, et une
ligne à une inductance. L'antenne est alors miniaturisée. Des études ont été faites
sur l'inﬂuence de la taille des fentes dans la réduction de taille [31] ou encore sur la
forme de ces fentes [32] : il apparait que plus une fente est grande plus la fréquence
de résonance diminuera et que si les fentes s'adaptent correctement à la forme de
l'antenne planaire, sa taille peut être réduite d'environ 30 %. Des fentes peuvent aussi
être faites dans le plan de masse pour réduire la taille de l'antenne [33]. L'inconvénient
de cette technique comme pour la technique suivante est l'augmentation du facteur
de qualité et par conséquent la diminution de la bande passante de l'antenne.
Méandres
Les méandres sont une succesion de courbures. Ce sont l'équivalent d'induc-
tances localisées. Cette technique permet d'augmenter la longueur électrique d'une
ligne, tout en gardant le même sens global des courants rayonnants. Comme présenté
sur la Figure 2.4, un dipôle avec des méandres aura une fréquence de résonance plus
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Figure 2.3  Exemple des courants dans une antenne a) sans fente b)avec des fentes
et des entailles.
basse qu'un dipôle sans méandre de la même dimension.
Figure 2.4  Exemple de méandres appliqués à un dipôle.
Une antenne méandre très populaire est celle proposée par Nakano [34]. D'autres
auteurs [35] et [36] ont montré que la forme, la période et le nombre de méandres
jouent sur les performances des antennes (bande-passante, polarisation, résistance
de rayonnement). Ils observent ce qui a déjà été expliqué dans le Chapitre 2, c'est-
à-dire que plus l'antenne est miniaturisée, plus son facteur de qualité est fort et par
conséquent plus sa bande passante est étroite.
Le principal inconvénient de ce type de miniaturisation est l'augmentation des
pertes métalliques et par conséquent la diminution de l'eﬃcacité de l'antenne.
Corrugation
La corrugation est le plissement périodique de quelque chose (méandres en 3D).
Donc comme pour les méandres, cette technique augmentera la longueur électrique
50 CHAPITRE 2. LA MINIATURISATION D'ANTENNES
de l'antenne mais en jouant sur un autre plan que celui de l'antenne, comme présenté
sur la Figure 2.5.
Figure 2.5  Exemple de surface corruguée (g espacement entre les créneaux et L
longueur des créneaux).
Cette technique est par exemple utilisée par Lee et al [37] pour réaliser une
antenne patch circulaire miniature. Comme pour les méandres ou les fractales, cette
technique a l'inconvénient de créer beaucoup de pertes (diminution de l'eﬃcacité de
l'antenne). De plus l'ajout d'une autre dimension complique fortement la fabrication.
Ajout de composants discrets
La déformation de certaines parties de l'antenne revient donc à réaliser des
capacités et des inductances localisées. L'idée ici est la même mais à l'aide de com-
posants localisés. Ainsi en ajoutant des inductances sur une ligne sa longueur élec-
trique est augmentée sans jouer sur sa longueur physique (idem pour des capacités
dans les fentes).
Un exemple de capacités localisées est l'interdigitation. L'interdigitation est
l'engrènement de replis. Comme pour les méandres, le but est d'augmenter les sur-
faces en vis à vis en ajoutant des aspérités comme des créneaux, comme sur la
Figure 2.6.
Cette technique permet d'augmenter la capacité de vis à vis sans souder d'élé-
ments. L'inconvénient de l'ajout de composants discrets est l'augmentation du facteur
de qualité et par conséquent la diminution de la bande passante de telles antennes.
Repliement et courbure
Les repliements et les courbures sont très utilisés pour la miniaturisation d'an-
tennes. En faisant attention à ne pas créer de courants destructifs entre eux, si une
antenne est courbée ou repliée, les courants parcourent les mêmes distances mais pour
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Figure 2.6  Interdigitation pour la fabriquation de capacités a)capacités en vis à
vis sans interdigitation b) avec interdigitation.
des encombrements moindres en optimisant le volume de la sphère de Chu. Cette
technique est particulièrement utilisée sur les dipôles. Ceci est valable en 3D, comme
présenté sur la Figure 2.7, ou planairement comme sur la Figure 2.8. Une antenne
PIFA (Planar Inverted-F Antenna)[38] ﬁlaire peut être vue comme un monopôle
replié.
Courbes de remplissage
Une autre technique pour optimiser le remplissage de la sphère de Chu, toujours
à base de courbes, consiste à remplir une surface plane par un enchevêtrement de
courbes. Cette technique a notamment été étudiée par Hilbert [39] et Peano [40]
qui sont tous deux des mathématiciens et qui ont déﬁni deux types de ces courbes,
comme présenté sur les Figure 2.9 et Figure 2.10.
Il paraît encore une fois évident qu'une telle technique augmente la longueur
électrique pour une dimension donnée et diminue ainsi la fréquence de résonance de
l'antenne structurée. Ces réﬂexions ont mené à l'utilisation d'une forme particulière
de courbes de remplissage en l'électromagnétisme : les fractales.
Fractales
Les fractales sont des formes mathématiques fragmentées [41]. Les formes frac-
tales qui étaient à la base un outil mathématique ont été assez récemment utilisées
pour la conception d'antennes. Un des grands intérêts de ces formes est l'utilisation
de leur facteur d'échelle pour augmenter la bande passante de l'antenne. Une dérivée
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Figure 2.7  Repliement d'un monopole au-dessus d'un plan métallique a) monopôle
b) monopôle replié (ILA) c) PIFA.
Figure 2.8  Repliement d'un dipôle planaire.
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Figure 2.9  Courbe de Peano.
Figure 2.10  Courbe de Hilbert.
de leur propriété géométrique est l'augmentation de la longueur électrique de l'an-
tenne en optimisant l'occupation de la sphère de Chu. Ces formes géométriques sont
générées de manière itératives, comme présenté sur la Figure 2.11.
Figure 2.11  Exemple de fractales avec 3 itérations.
Au fur et à mesure des itérations la forme globale présente de plus en plus de
détails et a donc une longueur électrique qui augmente. La répétition d'un motif à
des échelles diﬀérentes est propice à la création d'antennes uiltibandes. Des études
comparatives sur les diﬀérents types de fractales [42] et sur la comparaison méan-
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dres/fractales [43] montrent que plus il y a d'itérations ou de méandres et plus il
y a de pertes et un aﬀaiblissemnt de la résistance de rayonnement. Elles montrent
aussi qu'un degrés d'itération élevé ne correspondra pas forcément à une fréquence
de résonance plus basse. En eﬀet si la taille du motif créé par la n-ième itération est
bien inférieur à la longueur d'onde (λ) du mode résonant de l'antenne, les courants à
λ ne verront pas les plus petits motifs. Il n'est donc pas nécessaire d'avoir un nombre
d'itération élevé.
Antennes Volumétriques
Une antenne ayant besoin des mêmes dimensions pour fonctionner, si une di-
mension est ajoutée à l'antenne, l'encombrement da l'antenne est alors moindre dans
le plan de départ et l'occupation de la sphère de Chu est optimisée. Par exemple, si
une antenne spirale planaire devient une antenne spirale volumétrique, l'encombre-
ment dans le plan d'origine de l'antenne spirale planaire est diminué en augmentant
la hauteur de l'antenne, comme présenté sur la Figure 2.12.
Figure 2.12  Exemple d'antenne volumétrique, une spirale en 3D.
Il est cependant clair que cette technique diminue l'encombrement dans un seul
plan, l'augmentant en revanche dans un autre. Cela augmente aussi la complexité de
fabrication d'une antenne.
Nous avons ainsi eu un bon aperçu de toutes les techniques qui permettent de
miniaturiser une antenne en jouant sur sa longueur électrique.
2.3.2 Miniaturisation par ondes lentes
Une onde lente est une onde dont la vitesse de phase est inférieure à la vitesse
de phase de la lumière (vitesse de phase d'une onde monochromatique dans le vide).
La vitesse de phase dans le vide est aussi appelée célérité. La vitesse de phase est
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déﬁnie par (2.7).
vφ =
ω
k
(2.7)
Avec la pulsation de l'onde ω = 2pif (f fréquence de l'onde) et k le vecteur
d'onde qui indique la propagation de l'onde. La norme de ce vecteur est appelée
nombre d'onde celui-ci est égal à k = 2piλ .
Une variation de cette vitesse de phase aura une incidence directe sur la
fréquence de l'onde associée et donc sur la miniaturisation de l'antenne. En eﬀet,
en transformant (2.6), (2.8) est obtenu :
Lphysique =
Leq
η
(2.8)
En remplaçant ω et k par leurs expressions en fonction de la longueur d'onde
dans (2.7) nous obtenons (2.9) :
vφ =
c
η
(2.9)
En remplaçant la valeur de η connue par (2.9) dans (2.8), nous avons :
Lphysique = Leq
vφ
c
(2.10)
Pour par exemple un dipôle, Leq = λ0/2 avec λ0 longueur d'onde en espace
libre à la fréquence de résonance alors Lphysique =
λ0
2
vφ
c
D'une manière générale, en diminuant la vitesse de phase vφ l'antenne est
miniaturisée en créant une onde lente. Deux techniques permettent de créer des
ondes lentes :
 L'utilisation de substrat dont la permittivité et la perméabilité vont diminuer
la vitesse de phase,
 La structuration, ce qui est notamment fait pour les antennes hélices [44].
La création d'onde lente par structuration est détaillée dans le Chapitre 3
car elle constitue le principe de base de la première antenne miniature réalisée.
Intéressons-nous maintenant à la miniaturisation par amélioration du substrat.
Les performances d'une antenne ainsi que sa fréquence de résonance sont donc
dépendantes du substrat sur lequel elle est fabriquée. La vitesse de phase des courants
dans l'antenne est proportionnelle à η = 1√εrµr . L'impédance du substrat est elle
aussi proportionnelle à
√
µr
εr
. A partir de ces relations nous constatons que la minia-
turisation est possible en jouant sur les paramètres du substrat, sa permittivité εr
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et sa perméabilité µr. De nombreux matériaux ont donc été conçu pour permettre
la miniaturisation d'antennes. Ces matériaux peuvent être classés en deux grandes
catégories :
 Les matériaux naturels
 Les matériaux artiﬁciels
Matériaux naturels
Les matériaux naturels regroupent les matériaux diélectriques ou magnétodiélec-
triques disponibles dans la nature. C'est-à-dire des matériaux qui possèdent intrin-
sèquement des propriétés électromagnétiques particulières.
Matériaux diélectriques
Les matériaux dits "diélectriques" sont des matériaux avec de fortes permit-
tivités εr. En augmentant la permittivité d'un matériau nous allons permettre la
miniaturisation de l'antenne fabriquée avec ce matériau, en créant une onde lente (vφ
inversement proportionnel à
√
εr). Le FM dépend de l'épaisseur du substrat. Ainsi
[45] montre que les eﬀets de la miniaturisation diminuent pour un substrat dont
l'épaisseur est supèrieure à 0, 1λ et sont dérisoires pour des épaisseurs supérieures à
0, 2λ. Il montre aussi que pour des permittivités supérieures à 30 ou 40, les eﬀets sur
la miniaturisation diminuent. L'utilisation de matériaux à forte permittivité diélec-
trique a le gros inconvénient de réduire l'eﬃcacité de l'antenne. Les pertes d'eﬃcacité
peuvent être compensées en augmentant l'épaisseur du substrat [46], ce qui est con-
tradictoire avec ce qui précède. Il faudra donc trouver un compromis entre un bon
FM et une eﬃcacité d'antenne acceptable.
Un bon moyen pour avoir des matériaux à forte permittivité, pour des épais-
seurs raisonnables est l'utilisation de céramiques [47]. Plus exactement de céramiques
en polymer. Elles sont à la fois faciles à fabriquer, très bas coût et ont une tangente
de pertes diélectriques assez faible. C'est un des matériaux phares pour la fabrication
d'antennes microruban miniatures, cf section 2.4.1. Ces céramiques peuvent avoir des
permittivités εr comprises entre 2 et 30. Des poudres de céramiques plus complexes
peuvent elles monter jusqu'à des permittivités de plusieurs centaines.
Le problème de tels matériaux est qu'aux basses fréquences ils sont lourds et
coûteux et qu'aux fréquences hautes ils présentent beaucoup de pertes (diminution
de l'eﬃcacité de l'antenne).
Matériaux magnétiques
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Les matériaux magnétodiélectriques, appelés couramment matériaux magné-
tiques, sont des matériaux à forte perméabilité µr. Ces matériaux sont utilisés pour la
miniaturisation, ils améliorent entre autres la bande passante et l'adaptation d'impé-
dance. Le but de ces matériaux est d'approcher de très faibles valeurs de coeﬃcient de
réﬂéxion aﬁn de pouvoir rapprocher des antennes imprimées d'un plan réﬂecteur. Ceci
sera plus détaillé dans la section 2.3.2. cependant des matériaux avec de fortes per-
méabilités ne sont pas réalistes et n'existent pas à l'état naturel. En pratique il existe
des matériaux qui ont à la fois leur perméabilité et leur permittivité fortes et qui ont
beaucoup de pertes. Et seules quelques ferrites sont commercialisées pour leur pro-
priétés "magnétiques" mais ne sont utilisables que pour des fréquences en-dessous du
GHz ; au-delà elles présentent des pertes qui les rendent inutilisables. D'une manière
générale, les matériaux magnétiques que l'ont peut trouver sont lourds et coûteux.
C'est pour cela, entre autres, que les métamatériaux ont été développés.
Les matériaux artiﬁciels, les métamatériaux
Contrairement aux matériaux précédents, les métamatériaux sont des matéri-
aux artiﬁciels qui vont au-delà des matériaux accessibles dans la nature. Ces matéri-
aux n'ont pas des caractéristiques naturelles et c'est là leur intérêt. Ils ont un très
large spectre d'applications et nous nous intéressons ici uniquement à celles qui ser-
vent le but de la miniaturisation d'antenne.
Déﬁnition et historique
La base des métamatériaux et plus précisement de l'emploi de structures péri-
odiques aﬁn de changer les propriétés d'objets provient de l'optique. En 1915 Bragg
reçut le prix Nobel de physique en récompense de son travail eﬀectué sur la diﬀraction
des rayons X par les cristaux. Le miroir qu'il développa (Figure 2.13) (succession de
surfaces planes transparentes d'indices de réfraction diﬀérents) permit de réﬂéchir,
grâce à des phénomènes d'interférences constructives, 99,5% de l'énergie incidente,
ce qu'aucun autre miroir ne peut égaler.
Le premier à avoir eu l'idée d'appliquer ces méthodes à l'électromagnétisme
est Veselago [48] en 1960. Dans son article il étudie l'eﬀet de substrats ayant des
permittivités et perméabilités négatives. Ce n'est qu'en 1987 que Yablonovitch [49]
étendit le concept des miroirs de Bragg aux fréquences micro-ondes et ce pour des
incidences quelconques. En 1991, il réalisa le premier cristal photonique artiﬁciel [50]
fonctionnant aux longueurs d'ondes centimétriques, le Yablonovite (Figure 2.14).
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Figure 2.13  Principe des miroirs de Bragg.
Figure 2.14  Le Yablonovite.
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En 1996 Sievenpiper [51] montra dans sa thèse la faisabilité de surfaces beau-
coup moins complexes à réaliser que le Yablonovite, ayant des caractéristiques très
particulières, empêchant notamment la propagation des courants dans certaines ban-
des de fréquence. Depuis, la recherche sur les métamatériaux n'a cessé de continuer.
Le motif de Sievenpiper, le champignon (carré avec un via) est une référence et a
par la suite été repris par d'autres aﬁn d'améliorer ses performances [52] [53], et bien
d'autres motifs ont été étudiés (à peu près toutes les croix présentant des symétries
intéressantes (Jérusalem, Pharmacien, Svastika) ainsi que des motifs plus originaux
[54], [55] et des motifs issus d'algorithmes génétiques [56]). Les diﬀérents motifs
réalisent des capacités et des inductances et, suivant le modèle électrique équivalent
réalisé, auront des propriétés diﬀérentes. Les formes de ces motifs sont donc déter-
minantes. Pour la miniaturisation d'antennes deux grands types de propriétés sont
recherchés :
 Les matériaux à bande interdite (Bande Interdite Electrique (BIE)).
 Les matériaux à haute impédance (Surface Haute Impédance (SHI)).
Pour déﬁnir un métamatériau nous nous baserons sur la déﬁnition de Walser
[57]. Pour lui, un métamatériau est un composite macroscopique ayant une archi-
tecture cellulaire réalisée par l'homme, en 3D, périodique, conçue pour produire une
combinaisoin optimisée, ou non existante dans la nature, de deux ou plus réponses
à une excitation spéciﬁque.
Découplage et onde de surface indésirables
Les structures à bandes interdites aussi appelées BIE (Bande Interdite Electro-
magnétique) sont des matériaux artiﬁciels périodiques. Ceux-ci bloquent la propaga-
tion d'onde d'électron pour des directions et des bandes de fréquences particulières
[49]. Selon leur conception, les BIE bloquent la propagation dans une ou plusieurs
directions pour une plus ou moins large bande de fréquences. Grâce à ces propriétés
sur la propagation d'ondes les BIE sont beaucoup utilisés pour les radio fréquences.
Pour la conception d'antennes, leur bande interdite est utilisée pour améliorer les
performances de rayonnement en supprimant les ondes de surfaces indésirables et le
couplage mutuel entre les antennes en réseau [58][59]. Cela permet une miniaturisa-
tion de l'encombrement des réseaux d'antennes et des tailles de substrat sans création
d'eﬀets de bord.
Plans réﬂecteurs
Lorsqu'une antenne est fabriquée, le rayonnement arrière peut être gênant.
C'est pourquoi pour l'éviter soit le rayonnement arrière est absorbée (ce qui a comme
inconvénient la perte de la moitié de l'énergie) soit des plans réﬂecteurs sont utilisés.
Dans les bonnes conditions d'utilisation, ces plans permettent de ne pas avoir de
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rayonnement arrière et aussi de doubler le gain de l'antenne dont le rayonnement
est réﬂéchi. Ceci s'explique grâce au théorème des images. D'après ce théorème qui
utilise les propriétés de symétrie et d'antisymétrie des champs et des sources :
 En présence d'un conducteur électrique parfait (CEP) et inﬁni en z = 0,
une source de courant électrique aura une image antisymétrique par rapport
au plan z et une source de courant magnétique aura une image symétrique
par rapport à ce même plan. Ceci signiﬁe qu'à proximité d'un CEP le ray-
onnement dû à une source de courant électrique sera nul (rayonnement du
courant image destructif par rapport à celui de la source). En revanche le
rayonnement dû à une source magnétique sera renforcé (rayonnement du
courant image constructif par rapport à celui de la source). Pour que le ray-
onnement du courant électrique image soit constructif il faudra qu'il soit en
phase avec le courant électrique source. Pour ceci il faut placer le courant
source à λ/4 du plan CEP.
 Dualement, en présence d'un conducteur magnétique parfait (CMP) et inﬁni
en z = 0,une source de courant magnétique aura une image antisymétrique
par rapport au plan z et une source de courant électrique aura une image
symétrique par rapport à ce même plan. Ceci signiﬁe qu'à proximité d'un
CMP le rayonnement dû à une source de courant magnétique sera nul (ray-
onnement du courant image destructif par rapport à celui de la source). En
revanche le rayonnement dû à une source électrique sera renforcé (rayon-
nement du courant image constructif par rapport à celui de la source).
Ceci est illustré par la Figure 2.15
Figure 2.15  Théorème des images pour les courants électriques.
Lorsqu'un élément rayonnant est placé à proximité d'un plan réﬂecteur les
champs incidents et les champs réﬂéchis, qui par le théorème d'équivalence [29] sont
associés à des courants équivalents, interagissent. L'interaction entre ces courants
équivalents dépend de la nature du plan réﬂecteur et de la distance entre celui-ci et
l'élément rayonnant. Pour un CEP, nous avons à l'interface, les champs électriques
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normaux à la surface et les champs magnétiques tangentiels à celle-ci
nˆ× ~Et = 0 (2.11)
nˆ× ~Ht = ~Js (2.12)
Avec ~Js la densité surfacique de courant électrique et nˆ le vecteur normal au
plan réﬂecteur. Donc pour avoir des interférences constructives pour un plan CEP
avec une source de courants électriques il faudra placer l'élément rayonnant à une
distance de λ/4, ceci est illustré par la Figure 2.16.
Figure 2.16  Schéma d'un élément rayonnant (source de courants électriques) à
proximité d'un CEP, l=λ.
Pour un CMP, nous avons, à l'interface, les champs magnétiques normaux à la
surface et les champs électriques tangentiels à celle-ci
nˆ× ~Et = − ~Ms (2.13)
nˆ× ~Ht = 0 (2.14)
Avec ~Ms la densité surfacique de courant magnétique. Donc pour avoir des
interférences constructives pour un plan CMP avec une source de courants électriques
il faudra placer l'élément rayonnant dans le plan du CMP, ceci est illustré par la
Figure 2.17.
Le problème est que les CMP n'existent pas dans la nature. Grâce aux méta-
matériaux des surfaces périodiques peuvent être utilisées pour approcher des CMP,
ces surfaces sont appelées Conducteurs Magnétiques Artiﬁciels (CMA). Un CMA a
un coeﬃcient de réﬂexion égal à 1 et ne déphase pas les courants électriques dans
une certaine bande de fréquences.
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Figure 2.17  Schéma d'un élément rayonnant (source de courants électriques) à
proximité d'un CMP, l=λ.
En imprimant des motifs métalliques sur une surface nous pouvons notamment
jouer sur l'impédance de celle-ci et ainsi changer les propriétés des ondes de surface.
Les expressions respectives de l'impédance de surface et du coeﬃcient de réﬂexion
dans le cas d'une incidence normale et pour une onde plane sont telles que :
Zs =
Et
Ht
(2.15)
Γ =
Zs − η0
Zs + η0
(2.16)
avec η0 l'impédance du vide. Donc pour avoir un coeﬃcient de réﬂexion égal
à 1 et un comportement semblable à un CMA, il faut construire une surface dont
l'impédance de surface est bien supérieure à celle du vide. De telles surfaces sont
appelées Surfaces Haute Impédance (SHI) et réalisent des CMA pour des bandes de
fréquences limitées.
Les BIE peuvent être utilisés comme des SHI, ils ramènent des réﬂexions en
phase pour les fréquences de leurs bandes interdites [60][52][61]. Mais des surfaces
périodiques non BIE peuvent aussi assurer une haute impédance. Une telle struc-
ture a été conçue et réalisée pour la miniaturisation d'une antenne spirale dans le
Chapitre 6. Dans ce chapitre, une étude complète des méthodes d'analyse des surfaces
périodiques ainsi que la conception et la réalisation de la structure et de l'antenne
associée sont détaillées.
2.4. Antenne GNSS miniature
Pour satisfaire le cahier des charges déﬁni dans le chapitre précédent, les tech-
nologies utilisées varient selon le fonctionnement mono-fréquence ou bi-fréquences du
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récepteur souhaité.
2.4.1 Les antennes mono-fréquence
Dans cette partie nous décrivons le fonctionnement des antennes GNSS minia-
tures du commerce qui ont attiré notre attention.
Les dipôles
Les dipôles sont sûrement les antennes les plus simples à réaliser avec les an-
tennes microruban. Elles sont donc à très bas coût. Les antennes appellées couram-
ment dipôle sont des dipôles demi-onde. Un modèle est de les considérer comme
des lignes biﬁlaires quart d'onde en circuit ouvert dont la forme a été modiﬁée aﬁn
d'améliorer le rayonnement. Les courants qui ne peuvent rayonner (car opposés dans
chacun des ﬁls) quand les ﬁls sont en parallèle, gardent leur répartition lorsque les
ﬁls sont placés l'un au-dessus de l'autre. La répartition de courant est de la forme :
I = I0 cos
2pi
λ
z (2.17)
Les champs rayonnés sont donc de la forme :
Eθ = jI0
η0
2pi
cospi/2 cos θ
sin θ
e−jkr
r
(2.18)
Hθ = jI0
1
2pi
cospi/2 cos θ
sin θ
e−jkr
r
(2.19)
L'impédance d'entrée du dipôle est de 73Ω, le gain maximum est de 2,14 dB et le
diagramme de rayonnement est en 1, 64( cospi/2 cos θsin θ )
2 ce qui donne une forme de tore.
Le principe du dipôle ﬁlaire peut être appliqué à des structures planaires sans modiﬁer
ses caractéristiques de rayonnement. La forme et l'épaisseur du dipôle changent son
impédance d'entrée. La seule diﬃculté de la conception d'une telle antenne réside
dans son alimentation. En eﬀet pour fonctionner correctement un dipôle doit avoir
des courants antisymétriques, c'est-à-dire que les courants doivent être déphasés
de 180◦ au centre des brins (point d'alimentation). Le câble d'alimentation étant
déséquilibré, il faut placer un balun (balanced to unbalanced) entre l'alimentation
et l'entrée du dipôle aﬁn d'équilibrer l'excitation. Les spéciﬁcités de fonctionnement
et de conception des baluns seront développées en temps voulu.
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La miniaturisation des dipôles est très répandue, ils peuvent notamment être
repliés, courbés, méandrés comme cela a été vu dans la section 2.3.1 ou placés à
proximité de plans réﬂecteurs. Ici un dipôle large imprimé est simulé pour avoir un
exemple des performances de telles antennes, le Tableau 2.2 regroupe ces perfor-
mances.
Les patches céramiques
Aujourd'hui dans les récepteurs vendus au grand public, une antenne patch
sur céramique est utilisée pour la réception des données satellitaires. Les sociétés
Argo [62] ou Taoglas [63] commercialisent ce genre d'antennes. Un patch est une
cavité résonante. Ce type d'antennes permet une grande intégration à l'intérieur du
récepteur et aussi un très bas coût dû à sa simplicité de fabrication (technologie
des circuits imprimés). Ces antennes sont constituées d'une impression métallique de
taille limitée -pastille- (le plus couramment carrée ou rectangulaire mais aussi des
disques) sur la couche supérieure d'un diélectrique. La couche inférieure est quant à
elle entièrement métallisée comme présenté sur la Figure 2.18.
Figure 2.18  Antenne microruban ou patch.
Les caractéristiques de cette antenne sont determinées par les dimensions de
la pastille métallique imprimée. Pour une pastille rectangulaire, ses dimensions sont
données par [30] ainsi nous avons (2.20) et (2.21) :
W =
1
2fr
√
µ0ε0
√
2
εr + 1
(2.20)
L =
1
2fr
√
µ0ε0
√
εreff
− 24L (2.21)
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avec :
εreff =
εr + 1
2
+
εr − 1
2
(
1 + 12
h
W
)−1/2
4L
h
= 0, 412
(εreff + 0, 3)(
W
h + 0, 264)
(εreff − 0, 258)(Wh + 0, 8)
Leff = L+ 24L
et
fres =
c
2L
√
εr
(2.22)
avec fr la fréquence de résonance du patch, µ0 la perméabilité du vide, ε0 la
permittivité du vide, εr la permittivité du substrat, εreff la permittivité eﬀective du
substrat et Leff la longueur eﬀective du patch.
Cette antenne suivant la taille du plan métallique imprimé au dos du diélec-
trique a peu ou pas de rayonnement arrière, ce qui permet une très bonne intégration
de l'antenne dans les récepteurs. Par conséquent le diagramme de rayonnement de
cette antenne est une demi-sphère plus ou moins directive suivant les paramètres de
conception (W, L, h, εr). Par un couplage de modes une polarisation circulaire peut
être créée avec ce type d'antennes.
Sans rentrer plus dans les détails du fonctionnement de ce type d'antennes,
nous constatons que les caractéristiques du diélectrique (εr) sur lequel est réalisée
l'antenne sont très importantes. Les antennes GPS commerciales sont réalisées sur
de la céramique qui, cela a été vu dans la section 2.3.2, permet la miniaturisation de
l'antenne, Figure 2.19.
Figure 2.19  Patch céramique GPS du commerce.
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Les principaux inconvénients de ces antennes sont leur bande passante très
étroite et leur poids. Cependant leurs gros avantages est leur facilité de fabrication,
leur coût et surtout leur faible encombrement (au minimum de l'ordre de λ/4).
Cependant pour une antenne sans rayonnement arrière le plan métallique doit être
suﬃsamment grand.
Pour les besoins de la thèse, une antenne de ce type a été simulée avec un
logiciel commercial utilisant la méthode des éléments ﬁnis (HFSS). Ses performances
sont données dans le Tableau 2.3.
L'antenne Quadri-ﬁlaire
L'antenne quadri-ﬁlaire proposée par la sociéte Sarantel [64], comme présenté
sur la ﬁgure 2.20, est la réunion de quatres éléments hélicoïdaux. Par divers moyens
pour miniaturiser l'antenne (antenne sur céramique, ajout de fentes dans l'élément
rayonnant) chaque hélice a, à la fréquence de résonance de l'antenne, une longueur
électrique égale à une moitié de longueur d'onde.
Figure 2.20  Antenne quadri-ﬁlaire Sarantel.
Le fonctionnement complet d'une hélice sera décrit dans la Partie 3 de cette
thèse. Nous traiterons ici uniquement des spéciﬁcations utiles à la comparaison de
cette antenne avec les autres du commerce. Ainsi le rayonnement de cette antenne
est une sphère dans l'hémisphère supérieur de l'antenne (en tenant l'antenne à la
verticale) et elle est en polarisation RHCP.
Cette antenne n'a pas besoin de plan de masse pour fonctionner et a son balun
intégré ; cependant elle est assez sensible à son environnement. Et c'est pour ça et
parce qu'elle est de dimension supérieure (10x10x18mm3 pour la plus petite SL1200
[64]) au patch que le patch lui est préféré pour l'implémentation dans les récepteurs
grands publics.
Nous pouvons citer comme autres travaux entrepris pour la miniaturisation
d'antenne hélice [65] et [66].
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Autres antennes
D'autres antennes ont attiré notre attention de par leur petite taille [67], cf
Figure 2.21.
Figure 2.21  Excitateur miniature.
Si le fonctionnement de ce type d'antennes est étudié plus attentivement, nous
constatons que cette antenne a absolument besoin d'être montée sur un plan mé-
tallique de 40x80mm2 pour pouvoir fonctionner correctement. De plus, suivant la
position de l'antenne sur ce plan métallique, le diagramme de rayonnement change.
Il semble donc que le plan métallique rayonne et l'antenne ne sert ici que d'excitateur.
Les performances de cette antenne sont tout à fait appréciables, cependant
étant donné qu'il faut un plan métallique de 40x80mm2 pour le fonctionnement, elle
est trop grosse comparé aux antennes précédentes.
2.4.2 Les antennes large bande et multibandes : déﬁnition et état
de l'art
Pour créer des antennes GNSS multibandes, deux choix s'oﬀrent à nous :
 utiliser plusieurs éléments résonants chacun à une des fréquences visées,
 utiliser un seul élément large bande.
Une antenne est considérée comme large bande lorsque sa bande passante est
supérieure à 20%. Elle peut aussi être considérée comme large bande si sa bande est
supérieure à une octave ou encore à une décade ; cela dépend du critère choisi.
La bande passante est la région pour laquelle les caractéristiques électromag-
nétiques de l'antenne sont stables. Ses propriétés portent sur l'adaptation ou le ray-
onnement. La bande passante d'adaptation correspond à la région en fréquence où
l'énergie reçue par l'antenne est transmise le plus eﬃcacement au dispositif situé der-
rière l'antenne. Dans toute la suite de cette thèse une bonne adaptation se traduira
par un coeﬃcient de réﬂexion inférieur à −10dB (ROS<2). La bande passante de
rayonnement correspond à la région en fréquence où soit le gain atteint une certaine
valeur, soit le rapport axial (qui traduit la pureté de la polarisation) est en-dessous
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d'un certain niveau (0,5), soit il n'y a pas de lobes secondaires de rayonnement.
La déﬁnition du rapport axial sera donnée dans le Chapitre 6.
Que ce soit pour la bande passante d'adaptation ou de rayonnement, celles-ci
peuvent être exprimées comme (2.23) :
BP =
2(fmax − fmin)
fmax + fmin
(2.23)
Avec fmax et fmin les bornes minimale et maximale de la région recherchée
suivant les critères déﬁnis auparavant.
La bande passante s'exprime en pourcentage par rapport à la fréquence centrale
de l'antenne étudiée. Cependant elle peut aussi être exprimée de manière absolue
(2.24) alors :
BP = (
fmax
fmin
) : 1 (2.24)
Les recherches menées sur les antennes large bande depuis 90 ans visent à
fabriquer des antennes ayant des bandes passantes de l'ordre de la décade et bien
plus. Ainsi les antennes large bande peuvent être :
 des antennes résonantes dont la diminution du facteur de qualité permet
une augmentation de la bande passante. Le facteur de qualité est diminué
soit par l'ajout d'inductance ou de capacité [68], soit par l'ajout de pertes
sous forme de résistance ou en jouant sur le substrat de l'antenne ; ceci au
détriment de l'eﬃcacité (théorème de Bode-Fano).
 des antennes composées de plusieurs résonateurs proches en fréquence. Nous
pouvons citer comme antennes utilisant ce principe les antennes fractales,
comme les triangles de Sierpinski [69] ou les structures de Koch [70]. Ces
antennes présentent cependant des fortes pertes d'excitation.
 des antennes à ondes progressives. Ce sont soit des antennes qui utilisent les
discontinuité d'une ligne de transmission pour rayonner mais qui ont un gain
faible, soit des ouvertures progressives qui permettent un passage progres-
sif de l'impédance de la ligne à celle de l'espace libre. Nous pouvons citer
l'antenne cornet ou biconique [71] ou encore, pour des antennes planaires,
l'antenne papillon ou l'antenne Vivaldi [72]. Cependant ce type d'antennes
sera diﬃcilement miniaturisable.
 des antennes indépendantes de la fréquence. D'après [73] si la forme d'une
antenne peut être déﬁnie uniquement par des angles, cette antenne est alors
indépendante de la fréquence. La fréquence basse de l'antenne dépendra
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de sa taille et sa fréquence haute de la précision de sa réalisation. Nous
pouvons citer pour ce type d'antennes, les antennes log-périodiques [74], les
spirales logarithmiques planaires ou coniques [75], les spirales d'archimède
[76] utilisant le théorème de Babinet [30].
Pour les antennes planaires dans le plan d'impression, les multi-résonateurs
peuvent être miniaturisés en miniaturisant chacun des résonateurs avec les tech-
niques déjà énoncées dans cet état de l'art et les antennes fractales sont quant à
elles déjà optimisées en encombrement. Ceci est un résumé très succint des tech-
niques d'élargissement de la bande passante pour les antennes. Seules les antennes
indépendantes de la fréquence sont capables d'atteindre de très large bande, cela
dépendra de la taille de l'antenne et de son balun. Ainsi la bande passante nécessaire
à la couverture de toutes les fréquences GNSS, 40%, pourra être réalisée par ce type
d'antennes.
Antenne Multibande par couplage d'éléments résonants pour antenne
miniaturisée
Pour ce genre d'antennes il faut pouvoir coupler deux résonateurs pour qu'ils
fonctionnent chacun dans sa bande de fréquence sans que leur inﬂuence détruise
le rayonnement de l'autre. Nous cherchons donc à coupler des résonateurs ayant
des bandes de fréquences assez étroites pour des bandes assez éloignées. Pour les
exemples donnés ici les deux bandes réalisées par les résonateurs sont d'assez faibles
bande passante pour pouvoir réaliser les fréquences L1 et L2 du GPS qui sont assez
proches.
Multirésonateurs
Les deux réalisations suivantes consistent à insérer des fentes dans des antennes
classiques (respectivement un patch carré et un patch circulaire). L'insertion de ces
fentes permet à la fois une miniaturisation des antennes et la création du bi-bandes.
La première antenne [77] est un patch carré dans lequel sont évidées des ﬂèches,
comme présenté sur la Figure 2.22. L'antenne fonctionne dans les bandes L1 et L2 du
GPS. Les dimensions ﬁnales de l'antenne sont de 22x22x2,54mm3 pour une antenne
imprimée sur un substrat avec une permittivité εr = 9, 8. Les bandes passantes
réalisées pour les deux fréquences L1 et L2 du GPS sont très étroites et font environ
4 MHz pour L1 et plus de 1MHz pour L2. Elles satisfont donc juste les spéciﬁcations
GPS.
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Figure 2.22  Antenne patch carré avec des fentes en ﬂèche.
La deuxième antenne [78] est un patch circulaire avec quatres fentes en spirale,
comme présenté sur la Figure 2.23. Aﬁn que le patch soit en polarisation RHCP
deux modes du patch sont excités par un coupleur de Wilkinson. Les dimensions
de l'élément seul réalisé sont de 24x24x10mm3. Et ses performances remplissent les
spéciﬁcations GPS pour les bandes L1 et L2.
Figure 2.23  Antenne patch circulaire avec des fentes.
Les antennes réalisées restent des antennes de taille non négligeable même
après miniaturisation.
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Les antennes à trappes
Pour la création de dispositifs multibandes, il est aussi possible d'utiliser des
antennes avec des trappes. Les trappes, qui sont soit des ﬁltres passe-bande soit des
ﬁltres coupe-bande, permettent d'interdire la propagation des courants dans certaines
parties de l'antenne pour une fréquence donnée. Par exemple pour un dipôle, une
longueur l1 détermine la première bande de fréquence et une longueur l2 la deuxième
(l2>l1), cf Figure 2.24.
Figure 2.24  Schéma d'une antenne dipôle à trappes.
Si un seul dipôle de longueur l2 est conçu en plaçant une trappe à la distance
l1, un dipôle bi-bandes sera réalisé à condition que la trappe crée un circuit ouvert
à la fréquence l1. Des antennes de forme plus complexes ont ainsi été réalisées et
fonctionnent pour des applications GNSS [79], cf Figure 2.25.
Figure 2.25  Antenne pyramidale à trappes.
Les excitateurs multibandes
Comme pour les antennes mono-bande il existe aussi dans le cas des an-
tennes multibandes, des excitateurs multibandes qui excitent un plan métallique [80].
Comme précédemment, ces antennes fonctionnent uniquement grâce à la présence du
plan métallique. Parmi ces excitateurs multibandes nous pouvons par exemple trou-
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ver des antennes PIFA avec des fentes pour créer le multibandes, cf Figure 2.26.
Figure 2.26  Exemple d'excitateur multibandes.
Les antennes large bande
La société Novatel [7] commercialise des antennes GNSS compactes et certaines
d'entre elles sont conçues pour fonctionner pour plusieurs bandes de fréquences GPS.
Ainsi l'antenne GPS 704x (Figure 2.27) fonctionne sur une bande de 1,15GHz à
1,65GHz. Ses dimensions sont de 18,5x18,5x69mm3. Elle oﬀre un gain ampliﬁé de
respectivement 14, 11 et 11 dB pour les trois bandes L1, L2 et L5. Elle est en
polarisation RHCP pour les deux bandes et son diagramme de rayonnement est une
sphère dans l'hémisphère supérieur de l'antenne quand celle-ci est à plat.
Figure 2.27  Antenne Novatel
Au vu de la forme de l'antenne sous son radôme (Figure 2.28), cette antenne
peut être considérée comme une sorte de spirale ayant subi des modiﬁcations pour
augmenter ses performances.
D'autres types d'antennes existent dans la littérature comme celle développée
par Volakis [81] qui est une spirale hélicoïdale, cf Figure 2.29.
La miniaturisation d'antennes large bande avec un plan réﬂecteur
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Figure 2.28  Antenne Novatel sans son radôme.
Figure 2.29  Antenne spirale hélicoïdale.
Une dernière miniaturisation est possible, une miniaturisation en épaisseur ;
ceci, nous l'avons vu précédemment, est possible par l'utilisation de surfaces péri-
odiques. De précédents travaux sur ce sujet ont soit utilisé des surfaces absorbantes
avec des éléments réactifs [82][83] ce qui a pour eﬀet de dégrader les performances
des antennes, soit des CMA [84][56] pour la miniaturisation en épaisseur d'antennes
large bande. Sachant qu'en théorie la bande passante de l'association de l'antenne
et de la SHI est la plus petite bande des deux éléments, pour créer une antenne
multibandes miniaturisée en hauteur grâce à une SHI, deux options s'oﬀrent à nous :
 l'utilisation d'une antenne multibandes sur une SHI large bande ou multi-
bandes,
 l'utilisation d'une antenne large bande sur une SHI multibandes.
Les SHI étant des dispositifs à faible bande passante, seule une SHI multibandes
permettra de couvrir les deux bandes du cahier des charges déﬁni précédemment. La
deuxième antenne miniature que nous réalisons se base donc sur ce principe. Une
antenne multibandes GNSS est conçue par l'association d'une antenne et d'une SHI
multibandes.
Pour respecter le cahier des charges il faut faire attention à ce que la polarisa-
tion du système complet soit circulaire droite.
Dans le Chapitre 5, diﬀérents types d'antennes sont placés au-dessus de la SHI
multibandes, d'abord des dipôles aﬁn de vériﬁer les performances de la SHI conçue
en simulation et aussi aﬁn de la régler. Les eﬀets du couplage entre les deux éléments
sont étudiés et notre étude est adaptée en conséquence. L'étude du rayonnement du
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système et de la SHI en particulier s'en suit. Puis pour atteindre un fonctionnement
en accord avec les spéciﬁcations (en polarisation circulaire), des antennes à bande
étroite et large bande en polarisation circulaire sont placées sur la SHI (Chapitre 6).
2.5. Conclusions
De toutes les techniques de miniaturisation étudiées ici, deux ont été retenues
pour les réalisations de cette thèse.
Pour la première en mono-bande, nous utilisons une méthode de miniaturisa-
tion par ondes lentes. Cette technique miniaturise toutes les dimensions de l'antenne
et ne présente en théorie pas d'inconvénients majeurs. Une antenne hélice est utilisée
pour créer les ondes lentes. Tous les détails liés à cette réalisation sont donnés dans
le chapitre suivant.
Pour la deuxième réalisation multibandes, une SHI est utilisée pour minia-
turiser une antenne large bande. Cette technique a pour but de miniaturiser le dis-
positif complet en épaisseur. Comme évoqué précédemment, diﬀérents type d'an-
tennes sont utilisés pour l'étude du système et pour que celui-ci soit en accord avec
les spéciﬁcations du cahier des charges. Tous les détails de cette réalisation sont
donnés dans les Chapitres 5 et 6.
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Minimum Q Référence Remarques
1
(ka)3
Wheeler [13] Pour une antenne extrêmement petite RLC série,
rayonnant un mode TE10
1
2(ka)3
Wheeler [13] Pour une antenne extrêmement petite RLC série,
rayonnant les modes TE10 et TM10
1
ka
+ 1
(ka)3
Mac Lean [20] Un mode TM ou TE rayonne
1
2
( 2
ka
+ 1
(ka)3)
Mac Lean [20] Les modes TM et TE rayonnent
1.5
(ka)3
Thal [25] La distribution des courants surfaciques
dans la sphère de Chu rayonne selon le mode TM
3
(ka)3
Thal [25] La distribution des courants surfaciques
dans la sphère de Chu rayonne selon le mode TE
1
(ka)3
Thal [25] La distribution des courants surfaciques
dans la sphère de Chu rayonne selon les modes TE et TM
G
η
1
2(ka)3
Gustafsson et al. [26] G = Gain de l'antenne, η = eﬃcacité d'absorption de l'antenne,
l'antenne est composée uniquement de métal (CEP)*
* CEP= Conducteur Electrique Parfait
Table 2.1  Limites du facteur de qualité Q suivant les diﬀérentes théories.
Dipôle planaire simulé
Permittivité du substrat 1
Dimensions WxLxh 144x12x0,2 mm3
Bande passante 200 MHz
Eﬃcacité 95%
Gain 3 dB
Directivité 3 dBi
Polarisation Rectiligne
FM 75%
Table 2.2  Performances d'un dipôle planaire.
Patch céramique simulé
Permittivité du substrat 50
Dimension WxLxh 18x18x4,2 mm3
Bande passante 5 MHz
Eﬃcacité 87%
Gain 3,6 dB
Directivité 4,2 dBi
Polarisation Rectiligne pour cette simulation
FM 14%
Simulation eﬀectué avec un plan métalique de 50x50mm.
Table 2.3  Performances d'un patch céramique du commerce.
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Chapitre 3
La miniaturisation par ondes
lentes
Le chapitre développé ici regroupe les travaux eﬀectués sur une première an-
tenne miniature. Ils ont été réalisés lors de la première année de thèse. Nous nous
basons sur les spéciﬁcations d'une antenne monofréquence GNSS aﬁn de dévelop-
per cette antenne miniature. La fréquence à laquelle l'antenne doit fonctionner est
donc celle de la bande L1 du GPS, 1,1575GHz. Nous appelons l'antenne développée
dans ce chapitre Antenne Hybride Compacte ou AHC. Une première section énonce
les principes théoriques qui seront utilisés tout au long de ce chapitre. Une deux-
ième section détaille la conception de l'antenne : les résultats analytiques, ensuite les
simulations, puis nous ﬁnirons par les mesures. Une dernière section de ce chapitre
s'attardera sur les intérêts et les limites de l'antenne réalisée et nous comparons les
performances de celle-ci par rapport à une antenne commerciale. En conclusion de
ce chapitre, nous aurons un bref aperçu d'autres travaux qui découlent de ce travail
et nous conclurons sur les performances de l'antenne par rapport aux spéciﬁcations
demandées.
3.1. Principes théoriques
La diminution de la taille des antennes a pour eﬀet de concentrer les champs
électromagnétiques dans la structure rayonnante que constitue l'antenne. Comme
décrit dans l'état de l'art sur la miniaturisation, au regard des articles de référence
de Chu, Wheeler et Mac Lean [17][13][20], il existe une limite liant le facteur de
qualité Q à la taille de la sphère dans laquelle est contenue l'antenne (3.1). C'est une
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expression simpliﬁé de a en supposant que ka < 1.
a =
1
k 3
√
Q
(3.1)
Avec k le nombre d'onde et a le rayon minimal de la sphère contenant toutes
les parties actives de l'antenne (en particulier les parties métalliques sur lesquelles les
densités de courant électriques ne sont pas négligeables ne peuvent pas être exclues
de cette sphère ; ceci conduit à inclure dans les parties actives une partie du plan
métallique).
Plus la taille de l'antenne diminue, plus le facteur de qualité associé croît
fortement et la bande passante de l'antenne se réduit considérablement. Dans le
même temps, les pertes dans l'antenne augmentent et par conséquent l'eﬃcacité
diminue. Il faut donc trouver, pour une antenne donnée, un compromis entre sa
taille, sa bande passante et son eﬃcacité. Nous présentons ici une antenne associant
un résonateur miniaturisé par onde lente (hélice) et une plaque métallique.
3.1.1 Les antennes Hélices
Les antennes hélices peuvent être le lieu d'ondes lentes et être miniaturisées
par cette technique.
Fonctionnement
Une antenne hélice est une succession de boucles reliées entre elles, comme
présenté sur la Figure 3.1.
Les paramètres constitutifs d'une hélice sont sa circonférence C, la longueur
d'un tour d'hélice L, l'espacement des spires S, le nombre de spires n et l'angle des
spires α. Cet angle est déﬁnit sur la Figure 3.2.
avec α = arcsin
√
L2−C2
L .
Ces diﬀérents paramètres vont déterminer le mode rayonnant de l'antenne.
D'après [85], la circonférence C de l'hélice sera le facteur le plus déterminant pour
l'excitation de l'un ou l'autre des modes, ainsi :
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Figure 3.1  Vue d'une hélice en 3D.
Figure 3.2  Déﬁnition de l'angle alpha α.
 pour C << λ et L << λ (λ = ηλ0 la longueur d'onde dans l'hélice avec λ0 la
longueur d'onde dans le vide et η =
√
εrµr l'indice du milieu) et quelque soit
le nombre de spires de l'hélice, le mode transverse c'est-à-dire le mode T0
de l'hélice sera excité. La répartition des courants magnétiques équivalents
dans l'antenne est indiquée sur la Figure 3.3.
Figure 3.3  Mode transverse de l'antenne hélice.
 pour C ≈ λ et pour plus d'une spire, le mode longitudinal c'est-à-dire le
mode T1 de l'hélice sera excité. La répartition des courants magnétiques
équivalents dans l'antenne est indiquée sur la Figure 3.4.
 pour C >> λ et pour plus d'une spire, le mode T2 de l'hélice sera excité. La
répartition des courants magnétiques équivalents dans l'antenne est indiquée
sur la Figure 3.5.
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Figure 3.4  Mode longitudinal de l'antenne hélice.
Figure 3.5  Deuxième mode d'ordre supérieur de l'antenne hélice.
Les deux modes utilisables pour le rayonnement des hélices sont le mode trans-
verse T0 et le mode longitudinal T1. Le rayonnement de chacun de ces deux modes
est très diﬀérent, comme présenté sur la Figure 3.6.
Figure 3.6  Diagramme de rayonnement de l'antenne hélice a) pour le mode trans-
verse et b) pour le mode longitudinal.
Pour que le mode longitudinal rayonne il faut en pratique une antenne hélice
multi-ﬁlaires. L'antenne Sarantel [44] présentée dans le chapitre précédent, utilise le
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mode longitudinal. Pour l'antenne à réaliser nous souhaitons exciter le mode trans-
verse. Le rayonnement de l'antenne est alors équivalent à celui d'un dipôle magné-
tique.
Excitation du mode tranverse
Le mode transverse (courants propagatifs) est résonant pour des structures
dont la longueur électrique est égale à une demi longueur d'onde [85].
Pour ce mode le diagramme de rayonnement en champ lointain peut être évalué
à l'aide d'une simple combinaison d'une boucle et d'un dipôle raccourci [16], comme
présenté sur la Figure 3.7.
Figure 3.7  Représentation de l'antenne hélice par des boucles et des dipôles avec
J les courants électriques équivalents et M les courants magnétiques équivalents.
Nous considérons que la répartition de courants est uniforme et ainsi le champ
lointain de la boucle est :
EΦ =
120pi2I sin θ
r
A
λ2
(3.2)
Avec A = piD
2
4 l'aire de la boucle (C = piD).
Et celui du dipôle est :
Eθ = j
60piI sin θ
r
nS
λ
(3.3)
Avec nS longueur du dipôle ou encore l'espacement entre les spires.
EΦ et Eθ sont en quadrature de phase. Le champ lointain est en polarisation
elliptique et le rapport axial (RA) est :
RA =
|Eθ|
|EΦ| =
nSλ
2piA
=
2nSλ
pi2D2
(3.4)
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Nous vériﬁons bien que :
 si D est nul, nous avons un dipôle simple et le rapport axial est bien inﬁni ;
ce qui correspond à une polarisation linéaire verticale,
 si S est nul, nous avons une boucle simple et le rapport axial est bien nul ;
ce qui correspond à une polarisation linéaire horizontale,
 si piD =
√
2nSλ, nous avons un rapport axial égal à 1 ; ce qui correspond à
une polarisation circulaire.
Ceci n'est valable que pour nL << λ avec n le nombre de spires de l'hélice. En
ﬁxant un des paramètres de l'hélice (L, C ou nS) et α la géométrie de l'hélice est com-
plètement déterminée. Par conséquent, pour C, L ou nS ﬁxé, en jouant uniquement
sur α la polarisation de l'hélice varie, comme indiqué sur la Figure 3.8.
Figure 3.8  Variation de la polarisation de l'antenne hélice en fonction de l'angle
des spires α.
Les ondes lentes dans les hélices
D'après le théorème de Gauss, une circulation de courant électrique sur un
contour fermé génère un champ magnétique normal au contour. Ainsi un courant
électrique parcourant une boucle fermée génère un champ magnétique normal à la
boucle en son centre. Si l'angle α (déﬁnissant l'angle des spires d'une hélice) est
nul alors l'hélice est une boucle. Nous avons donc un champ magnétique généré en
son centre. La vitesse de phase de ce champ est la vitesse de la lumière, le courant
étant généré instantanément par la distribution de courant électrique. Si α augmente
ou autrement dit si l'espacement entre les spires S augmente, le champ magnétique
généré par la distribution n'est plus instantané. La vitesse de phase du champ mag-
nétique généré dépend de la projection du courant électrique au centre de l'hélice,
c'est-à-dire qu'il dépend de l'angle α, comme présenté sur la Figure 3.9.
La même variation de sinusoïde due aux courants électriques est projetée sur
une longueur plus petite. Le courant magnétique équivalent généré sera donc plus
lent que celui qui l'a généré. Nous avons :
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Figure 3.9  Schéma de l'onde lente générée au centre de l'antenne hélice avec
λL > λg.
λg = cos (α)λL (3.5)
Avec λL la longueur d'onde sur les spires de l'hélice (λL = λ0 si l'hélice est
fabriquée dans l'air) et λg la longueur d'onde au centre de l'hélice. Plus l'angle α est
élevé plus le courant généré sera lent. Par conséquent, pour miniaturiser au maximum
une hélice, il faut augmenter au maximum l'angle α.
Pour pouvoir dimensionner l'antenne hélice il faut déterminer la valeur de λg.
En considérant l'antenne comme une ligne de transmission η l'indice du milieu de
l'antenne peut être déterminé [86] et λg peut être trouvé à partir de λL.
Dimensionnement de la longueur physique de l'hélice
En modélisant une antenne par une ligne de transmission, la vitesse de phase
de l'onde s'y propageant va pouvoir être déterminée. Nous avons vu dans le chapitre
sur la miniaturisation que :
Lphysique = Leq
vφ
c
(3.6)
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La longueur en espace libre de l'hélice est telle que :
Leq = nS =
λ0
2
(3.7)
Donc :
Lphysique =
λ0
2
vφ
c
(3.8)
En déterminant vφ la longueur physique de l'antenne hélice sera déterminée.
3.1.2 Outils de simulation
Code commercial HFSS
Pour toutes les simulations électromagnétiques faites dans ce chapitre nous
avons utilisé le code commercial HFSS. Ce code utilise la méthode des éléments ﬁnis
pour résoudre les équations de Maxwell.
Le minimum du coeﬃcient de réﬂexion (S11) déﬁnira la fréquence de résonance
de l'antenne et sa bande passante sera déﬁnie à -10dB (ROS<2).
Diagramme de dispersion
Le diagramme de dispersion d'une ligne de transmission est un graphe sur
lequel nous traçons la pulsation ω en fonction du nombre d'onde k. La ligne de
transmission peut être vue comme une structure périodique inﬁnie dont la cellule
élémentaire est une spire de dimension d. En appliquant le théorème de Floquet
(qui est détaillé dans le chapitre suivant) nous déterminons pour cette première
zone de Brillouin que constitue la spire de dimension d, la pulsation propre (ω)
correspondante au déphasage du mode dans la cellule, kd. En traçant ω en fonction
de kd, la pente de la courbe donne vφd . Nous nous servons de ceci pour déterminer la
longueur d'une antenne hélice sachant que la longueur de l'hélice doit être de λ/2.
Pour la version v.11 du logiciel avec laquelle les simulations de ce chapitre ont
été faites, nous plaçons la spire dans une boîte, qui correspond à la ligne de transmis-
sion, en entrée et en sortie de la ligne des conditions aux limites périodiques (CLP)
sont placées. Ces CLP vont nous permettre de changer virtuellement le déphasage
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du mode dans la cellule (kd). Sur toutes les autres faces de la boîte nous plaçons des
conditions radiatives absorbantes (PML [87]), comme présenté sur la Figure 3.10.
Pour tracer le diagramme de dispersion nous relevons pour chaque déphasage des
CLP la fréquence f de résonance de l'antenne (ω = 2pif).
Figure 3.10  Schéma de la simulation pour tracer le diagramme de dispersion.
3.2. L'Antenne Hybride Compacte
L'antenne réalisée associe deux résonateurs, une antenne hélice aplatie et une
plaque métallique. Nous l'appellons Antenne Hybride Compacte (AHC). Ceci est la
base de travaux qui ont menés au dépôt d'un brevet [88].
La Figure 3.11 montre l'antenne proposée en vue éclatée.
Figure 3.11  Déﬁnition des paramètres de l'AHC.
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Plus précisément, l'antenne est composée de deux parties, une hélice aplatie
placée au-dessus d'une plaque métallique, comme présenté sur la Figure 3.12.
Figure 3.12  Vue éclatée de l'AHC.
C'est la combinaison de ces deux parties qui fait fonctionner l'antenne.
La fréquence de fonctionnement visée de l'AHC est 1,575GHz (L1 GPS). La
longueur, la largeur et la hauteur de l'hélice sont respectivement notées L, W et h
et sont représentées sur la Figure 3.11. Ici la longueur L se rapporte à la longueur
physique de l'hélice Lphysique comme décrit dans la section 3.1.1. Le nombre de
spires, la largeur de la ligne microstrip imprimée et la distance entre les lignes sont
respectivement notés n, a et d, (Figure 3.11).
Le diélectrique choisit pour réaliser l'antenne est du verre-téﬂon. Ce diélec-
trique a une permittivité εr = 2, 55.
3.2.1 Circuit Electrique Equivalent de l'antenne
Un premier modèle grossier consiste à considérer l'hélice comme équivalente à
une inductance (Ls) placée à une distance h d'un plan métallique avec des capacités
distribuées (Cs) entre la partie inférieure des spires (i.e., celle qui fait face au plan
métallique) et le plan métallique, comme présenté sur la Figure 3.13.
Ce CEE est celui d'un résonateur RLC parallèle. Pour un tel résonateur, le
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Figure 3.13  Circuit électrique équivalent de l'AHC.
facteur de qualité Q est égal à :
Q = ω0RC (3.9)
avec
ω20 =
1
LC
(3.10)
Pour diminuer ω0, pour une même dimension physique de l'antenne, il faut
augmenter Ls et/ou Cs ; ceci revient pour ω0 ﬁxé à réduire la dimension physique
de l'antenne. Pour augmenter Cs, il faut diminuer la hauteur entre les spires et
le plan métallique (h). Pour augmenter Ls en gardant la même longueur d'hélice
(L), nous pouvons soit réduire la largeur des pistes constituant les spires (a), soit
augmenter le nombre de spires (n) et diminuer l'espacement entre spires (d pour notre
antenne) et/ou augmenter la circonférence des spires (C). Si la capacité Cs augmente,
la bande passante de l'antenne diminuera (car Q inversement proportionnel à la bande
passante), la hauteur h est donc ﬁxée par la capacité distribuée Cs maximale qui
garantit la bande passante. En augmentant Ls, les pertes augmentent et l'eﬃcacité
de l'antenne diminue. L'inductance minimale Ls est donc ﬁxée par le niveau de
pertes maximales tolérables ; ce qui équivaut à ﬁxer une eﬃcacité minimale acceptable
de l'antenne. Il faut donc trouver un compromis entre bande passante, eﬃcacité
et miniaturisation de l'antenne. Une telle structure rayonnante est équivalente à
une boucle électrique chargée capacitivement comme la boucle de Wheeler [16], à
l'exception que dans notre cas les capacités sont distribuées.
Un modèle plus ﬁn consiste à considérer le guide hélicoïdal comme étant con-
stitué par les spires placées au-dessus d'une plaque métallique. Ce guide présente
comme mode fondamental un mode à ondes lentes fortement localisées. Une portion
de ce guide de longueur électrique égale à une demi longueur d'onde est terminée par
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deux extrémités ouvertes, une structure résonante demi-onde est ainsi obtenue. Le
dimensionnement peut alors être réalisé en calculant le diagramme de dispersion de
ce type de guide aﬁn de déterminer la longueur d'onde du guide (longueur électrique).
3.2.2 Diagramme de dispersion, dimensionnement de Ls
La valeur approximative de Ls est obtenue à partir de l'analyse du diagramme
de dispersion déﬁnit dans la section 3.1.1. Nous prenons une section d'hélice qui
constitue une période du guide inﬁni correspondant à une spire (d) et nous traçons
le diagramme de dispersion associée à cette section de guide pour une hauteur h ﬁxée.
Les conditions aux limites associées aux extrémités de l'antenne ne sont pas prises
en compte. La Figure 3.14 montre le diagramme de dispersion obtenu pour la section
de notre hélice et pour une même section en espace libre (dans cette simulation d
=6mm).
Figure 3.14  Diagramme d'une section de l'AHC.
Nous relevons sur cette ﬁgure le rapport des pentes des deux courbes (c/d
vitesse de phase de référence et vφ/d vitesse de phase de notre antenne) , l'indice du
milieu ainsi déduit est :
η =
c
d
vφ
d
=
5
0, 68
= 7, 3 (3.11)
avec L = λ02η , comme λ0 = 190mm nous avons donc ici L = 13mm. Dans la
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section mesure nous verrons que la dimension réelle de la partie l'hélice est de 15mm
à cause des eﬀets d'extrémités qui ne sont pas modélisés dans cette technique.
3.2.3 Le rayonnement
Un modèle de spire (petite vis-à-vis de la longueur d'onde)[16][85] consiste à
associer un dipôle magnétique et un dipôle électrique orienté par l'axe de la spire,
Figure 3.7. La présence de la plaque métallique sous l'hélice atténue fortement le
rayonnement du dipôle électrique qui peut être négligé. Il reste donc uniquement
la contribution du dipôle magnétique. La bobine induit sur la plaque métallique un
fort champ magnétique dans son axe longitudinal, ce dernier induit sur la plaque
métallique des courants électriques. Par utilisation du théorème d'équivalence [29] et
les relations sur les courants (3.12) et (3.13), cette plaque peut alors être remplacée
par un courant électrique équivalent perpendiculaire à l'hélice (cf Figure 3.15).
−nˆ× ~E = ~M (3.12)
nˆ× ~H = ~J (3.13)
Avec ~M les courants équivalents magnétiques et ~J les courants équivalents
électriques.
Figure 3.15  Répartition des courants électriques surfaciques induits par les
courants magnétiques équivalents de l'hélice sur la plan métallique.
L'antenne complète sera donc composée d'une source de courants équivalents
magnétiques et d'une source de courants équivalents électriques orthogonaux, Fig-
ure 3.16.
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Figure 3.16  Répartition des courants équivalents dans l'AHC.
Les dipôles électriques et magnétiques ont des diagrammes toriques bien connus
et les symétries applicables conduisent à un aﬀaiblissement du champ du côté plaque
(interférences destructives) et à un renforcement du champ côté hélice (interférences
constructives).
Figure 3.17  Rayonnement des sources de courants a) magnétiques équivalents,
b) électriques équivalents et c) diagramme de rayonnement du champ électrique de
l'AHC en simulation dans le plan φ = 0.
Par un dimensionnement approprié du plan métallique, un rayonnement demi-
sphérique est obtenu avec une directivité marquée et une polarisation rectiligne,
Figure 3.17. Nous remarquons que le rapport avant/arrière peut être réglé par la
taille du plan métallique.
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3.2.4 Excitation
Pour exciter l'intégralité de l'antenne, il suﬃt d'exciter la partie hélicoïdale.
L'excitation de cette partie est réalisée par couplage électrique dans une zone à fort
champ électrique, c'est-à-dire sur le bord de l'hélice. Cette excitation est obtenue à
l'aide d'une ligne microstrip, comme présenté sur la Figure 3.18.
Figure 3.18  Schéma de l'excitation par couplage électrique de l'hélice aplatie.
La longueur, la largeur et la proximité de cette ligne d'excitation par rapport
à la partie hélicoïdale sont choisies pour obtenir une adaptation d'impédance à 50 Ω.
L'excitation pourrait aussi être réalisée par couplage magnétique à l'aide d'une boucle
placée au centre de l'hélice (dans la partie à fort champ magnétique). Cependant une
telle structure est plus diﬃcile à réaliser.
L'antenne est simulée sous HFSS. De l'abaque de Smith normalisé à 50Ω, nous
trouvons la fréquence de fonctionnement nominale à 1,575GHz et une bande passante
de 6MHz.
Figure 3.19  Abaque de Smith de l'AHC en simulation sous HFSS.
L'antenne est en polarisation rectiligne verticale et son eﬃcacité simulée est de
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50%. Nous étudions les pertes dans l'antenne sous HFSS et Feko deux logiciels com-
merciaux et nous constatons que 50% des pertes sont de nature diélectriques tandis
que les 50% restant sont dus au conducteur. L'eﬃcacité pourrait donc être améliorée
en réalisant l'antenne sur de la mousse (εr ≈ 1) plutôt que sur du verre-téﬂon. Les
simulations faites dans ces conditions donnent une eﬃcacité de 75%. Le diagramme
de rayonnement sera alors moins directif comme présenté sur la Figure 3.20.
Figure 3.20  Diagramme de rayonnement de l'AHC a) sur du verre-téﬂon et b) sur
de la mousse dans le plan φ = 0◦.
3.3. Mesures
3.3.1 Réalisation de l'antenne
Les dimensions de l'AHC ﬁnale en simulation sont L= 13mm, W= 15 mm,
a= 2,5mm, d= 6mm, h= 3,048mm (valeur standard d'un substrat en verre-téﬂon),
Ws= 50mm et hs= 1,57mm. Les eﬀets d'extrémites n'étant pas pris en compte pour
l'obtention de la valeur de L en simulation, nous prenons comme valeur réelle de L
15 mm. Les autres paramètres de l'antenne réalisée sont inchangés par rapport à la
simulation. Le plan métallique de dimensions ﬁnies (50mm x 50 mm x 1,57mm) est
réalisé en métallisant la surface d'un substrat diélectrique en verre-téﬂon (r= 2,55).
L'antenne ﬁnale est montrée sur la Figure 3.21.
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Figure 3.21  Antenne Hybride Compacte réalisée.
3.3.2 Caractéristiques de l'antenne composite en mesures
Nous mesurons les caractéristiques de l'antenne en chambre anéchoïque. Pour
cela nous utilisons la formule des télécommunications avec une antenne d'émission
connue (un cornet). Les mesures conﬁrment les résultats obtenus en simulation. La
Figure 3.22, montre le diagramme de rayonnement de l'antenne composite simulée
dans les plans E et H.
Figure 3.22  Mesures du diagramme de rayonnement normalisé a) plan E b) plan
H.
L'impédance d'entrée de l'antenne mesurée est représentée sur la Figure 3.23.
L'AHC résonne à 1,575GHz, a une directivité de 4dBi, une bande passante
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Figure 3.23  Abaque de Smith mesuré de l'antenne.
mesurée de 8MHz, une eﬃcacité de 50% et une polarisation rectiligne.
3.4. Intérêts et Limites de l'antenne
3.4.1 Intégration
Le champ dans le guide est fortement conﬁné, ce que nous pouvons observer
en simulation grâce à la répartition des courants surfaciques dans l'antenne la Fig-
ure 3.24.
a représente le rayon de la sphère de Chu (toutes les parties actives de l'an-
tenne). Le fort conﬁnement du champ dans le guide rend le résonateur peu sensible
à son environnement immédiat et il pourra donc cohabiter avec des composants
intégrés sur le plan métallique. Pour vériﬁer ceci nous plaçons en simulation des
plots métalliques aléatoirement autour de l'antenne (voir Figure 3.25 et Figure 3.26).
Plusieurs répartition pour des cubes de 5mm de hauteur sont réalisées et donnent
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Figure 3.24  Répartition des courants magnétiques dans l'antenne.
les mêmes résultats.
Figure 3.25  Répartition des plots métalliques autour de l'AHC.
Nous commençons par regarder le diagramme de rayonnement de l'antenne
avec les plots Figure 3.27. Nous constatons que la présence des plots n'a aucun eﬀet
sur le rayonnement de l'antenne.
En regardant l'inﬂuence de la présence des plots sur l'impédance d'entrée de
l'antenne Figure 3.28, nous constatons que cette impédance subit une variation de
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Figure 3.26  Répartition des courants magnétiques surfaciques pour l'AHC avec
des plots métalliques.
Figure 3.27  Comparaison du diagramme de rayonnement de l'AHC avec et sans
plot métallique.
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20% (adaptation à 1,575HGz à 50Ω sans plot, 60Ω avec les plots) avec les plots.
Figure 3.28  Abaque de Smith de l'AHC a) avec ou b)sans plot, M1 et M2 mar-
queurs à 1,575GHz.
Nous pouvons tout de même conclure que l'AHC sera très peu sensible à son
environnement ce qui permet de l'intégrer facilement à des circuits, ce qui est un
avantage certain.
3.4.2 Taille du plan métallique
En augmentant la longueur du plan métallique (largeur ﬁxée à 50mm), nous
constatons en simulations que le rapport avant/arrière augmente, le rayonnement
arrière de l'antenne diminue avec un plan métallique plus long. La Figure 3.29 montre
cet eﬀet en comparant l'antenne avec un plan métallique de 50x50mm et un de
50x100mm.
En simulation une augmentation de la taille du plan métallique augmente l'ef-
ﬁcacité de l'antenne de 50% à 61%.
98 CHAPITRE 3. LA MINIATURISATION PAR ONDES LENTES
Figure 3.29  Diagramme de rayonnement de l'AHC avec un plan métallique de a)
50x100mm et b) 50x50mm.
3.4.3 Comparaison des performances par rapport à celles d'un patch
des récepteurs commerciaux
Les performances de cette antenne sont maintenant comparées en simulation
avec celles d'un patch à substrat céramique de dimensions comparables. Il faut
d'abord remarquer que la directivité du patch n'est obtenue que par l'utilisation
d'une plaque métallique sous le patch de dimensions comparables à celle utilisée
avec notre antenne. Les caractéristiques des deux antennes sont comparées dans le
Tableau 3.1. Les diagrammes obtenus sont très comparables (cf Figure 3.30 courbes
a et b).
L'eﬃcacité de l'antenne proposée est plus faible que celle du patch, mais l'ab-
sence de céramique la rend plus légère, propriété importante dans certaines applica-
tions comme les drônes miniatures, elle pourrait même être réalisée sur des mousses.
Dans ce cas l'eﬃcacité serait améliorée (75% contre 50%) car nous aurions moins de
pertes diélectriques. De plus notre antenne est utilisable à des fréquences basses pour
lesquelles les dimensions du bloc de céramique du patch deviendraient un handicap
de coût et de poids.
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Figure 3.30  Comparaison du diagramme de rayonnement b) d'un patch du com-
merce et a)de l'AHC sur un plan métallique de 50x50mm.
Patch céramique simulé Antenne Hybride Compacte
Permitivité du substrat 50 2,55
Dimension WxLxh 18x18x4,2mm 15x15x(3mm + hs)
Bande passante 5MHz 6MHz (en simulation
8MHz en mesure)
Eﬃcacité 87% 50%
Gain 3,6 dB 1dB
Directivité 4,2 dBi 4 dBi
Polarisation Rectiligne pour cette simulation Rectiligne
FM 19% 16%
Simulation eﬀectuée avec un plan métallique de 50x50mm.
Table 3.1  Comparaison des performances d'un patch commercial et de notre
antenne.
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3.4.4 Limites et perspectives
Due à la miniaturisation de l'antenne, nous avons une eﬃcacité de l'antenne
juste acceptable. Nous pouvons cependant augmenter cette eﬃcacité en supprimant
le substrat diélectrique.
Nous pouvons envisager obtenir une polarisation circulaire en réglant le rapport
diamètre/longueur des spires (rapport égal à 1 pour avoir une polarisation circulaire
[85]). Une autre technique est d'associer deux modes orthogonaux ce qui revient à
imbriquer deux hélices excitées en quadrature.
L'étude de cette structure imbriquée en polarisation circulaire nous a conduit
à une antenne autodirective qui a fait l'objet d'un brevet.
3.4.5 Antenne miniature autodirective
Le principe est de colocaliser deux antennes de diagramme torique et en polar-
isation circulaire placées orthogonalement l'une par rapport à l'autre et de les exciter
en quadrature. La somme des déphasages spatiaux et électriques est alors de 0 ou pi
dans le demi espace supérieur ou inférieur selon le déphasage électrique (+/-pi/2). Le
rayonnement arrière peut être alors autodétruit par interférences destructives. Dans
ce cas, le rayonnement avant sera doublé et en polarisation circulaire [89]. Il n'est
alors pas nécessaire d'utiliser un cornet ou un réﬂecteur contrairement à une antenne
directionnelle classique de petite taille (<λ/10). L'antenne, malgré la miniaturisa-
tion, n'utilise pas de matériau diélectrique à forte permittivité (de type céramique).
La faible sensibilité de l'antenne à son environnement permet de l'intégrer sur tous
types de matériaux (métal, plastique, circuits intégrés).
La meilleure façon d'imbriquer les deux modes résonants est la forme en an-
neau, Figure 3.31.
Ce travail fait l'objet d'un brevet [88].
Dans tous les cas la bande passante reste faible et une structure bi-bande en
polarisation circulaire devient complexe. Nous nous intéressons donc dans le chapitre
suivant à la miniaturisation avec une surface haute impédance.
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Figure 3.31  Antenne hélice excitant deux modes.
3.5. Conclusions
Dans ce chapitre nous avons conçu une antenne associant une source de courants
magnétiques équivalents et une source de courants électriques. Nous excitons le mode
transverse d'une hélice aﬁn de réaliser un dipôle magnétique de taille réduite par la
forme hélicoïdale. Les courants magnétiques équivalents engendrés par cette partie
hélicoïdale génèrent des courants électriques sur le plan métallique situé au-dessous.
Ces courants rayonnent comme un dipôle électrique. L'antenne ainsi réalisée est
très compacte et a un diagramme de rayonnement demi sphérique. La modélisation
comme guide d'onde de l'antenne totale nous a permis de dimensionner l'antenne
à l'aide du diagramme de dispersion de la ligne de transmission associée. Les per-
formances de l'antenne réalisée, d'abord simulées puis mesurées, sont comparables
aux performances d'une antenne patch sur céramique de dimensions équivalentes.
Elles satisfont donc complètement les spéciﬁcations en fréquence et bande passante
d'une application GNSS mono-fréquence pour L1. Nous pouvons compter parmis les
avantages qu'elle présente, sa facilité d'intégration dans les systèmes, sa facilité de
fabrication par les technologies des ciruits imprimés et sa légèreté. Si nous étendons
l'utilisation de cette antenne à d'autres applications, notamment pour des applica-
tions basses fréquences. L'AHC sera très compétitive par rapport à un patch sur
céramique car elle n'utilise pas de céramique et peut éventuellement être réalisée
sur de la mousse (très légère). Concernant l'application visée, pour laquelle nous
avons besoin d'une polarisation circulaire, un telle antenne ne suﬃt pas. La pureté
de polarisation est primordiale dans les espaces dégagés aﬁn d'éliminer les multi-
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trajets. Après avoir obtenu ces résultats, nous avons donc étudié une autre technique
de miniaturisation en nous concentrant sur l'aspect bi-bande et sur la polarisation
circulaire de l'antenne à réaliser. Le chapitre suivant expose donc le travail sur une
antenne large bande miniaturisée grâce à l'utilisation de SHI bi-bandes.
La miniaturisation avec une
Surface Haute Impédance
Nous allons maintenant étudier une antenne bi-bandes ﬁne. Pour ceci nous
associons une antenne à une Surface Haute Impédance (SHI). Ce plan équivalent
à un CMA permet en théorie de rapprocher une antenne dont le rayonnement est
d'origine électrique à moins de λ/4 de ce plan réﬂecteur, sans dégrader les caractéris-
tiques de l'antenne. La théorie, la conception, la réalisation de la SHI large bande
puis bi-bandess seront décrites dans un premier temps. Nous cherchons un motif de
cellule permettant d'obtenir la plus grande bande passante pour une taille la plus
petite possible. La fréquence d'application sera celle correspondant à la bande L1 du
GPS c'est-à-dire 1,575GHz. La bande passante requise pour les applications GNSS
L1-L5 (40%) ne peut pas être atteinte avec ce type de motif, nous développerons une
SHI bi-bandes aﬁn d'assurer la couverture des bandes spéciﬁées pour l'application
(L1 et L5). On rappelle que ces deux bandes sont communes aux applications GPS
et GALILEO. Dans un deuxième temps, nous étudions le comportement du système
complet constitué d'une antenne placée au-dessus de la SHI bi-bandes. Nous utilis-
erons d'abord un dipôle pour s'assurer du bon fonctionnement de la SHI et mettre
en évidence l'inﬂuence du couplage. Cette étude nous permettra ainsi d'identiﬁer les
deux bandes créées par la SHI et d'analyser les caractéristiques de rayonnement de
l'association des deux éléments, le dipôle et la HIS. Le rayonnement de l'antenne en
RHCP sera alors étudié à l'aide de deux types d'antennes :
 une antenne bi-dipôles (en polarisation LHCP) comme excitation de la struc-
ture,
 une antenne large bande (spirale d'Archimède) en polarisation RHCP.
Nous concluons par l'analyse de ces résultats.
Commençons donc par l'étude de la Surface Haute Impédance.
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Chapitre 4
La surface Haute Impédance
Une SHI est une surface périodique bi-couches. Sur le côté supérieur d'un
diélectrique sont imprimés des motifs périodiques tandis que le côté inférieur est
entièrement métallisé. La partie supérieure peut aussi être appelée Surface Sélective
en Fréquence (SSF), cf Figure 4.1.
Figure 4.1  Schéma d'une SHI avec des motifs carrés
Comme toutes les surfaces périodiques, la forme des motifs périodiques déter-
minera les caractéristiques de la surface. Nous commençons donc par exposer les
principes théoriques des SHI puis nous développerons notre propre SHI. Pour ceci
nous cherchons à concevoir un motif mono-bande qui soit de taille minimale pour
pouvoir être imbriqué dans un motif résonnant à une fréquence plus basse. Nous
réalisons ainsi une SHI bi-bandes intégrée. Comme nous l'avons dit précédemment
dans l'introduction, cette méthode d'imbrication peut être étendue à plus de deux
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bandes et bien entendu pour des fréquences autres que celles du GNSS ou du GNSS
futur.
4.1. Généralités
Des surfaces périodiques ont été développées dans un premier temps dans le
domaine optique. Grâce à la physique quantique nous connaissons désormais les simil-
itudes qui peuvent exister entre le photon et l'électron. Les équations qui décrivent
donc le comportement ondulatoire des photons (équation de Maxwell) peuvent être
assimilées à celles décrivant celui des électrons (équation de Schrödinger).
4.1.1 Analyse des réseaux périodiques
Les surfaces périodiques utilisées en électromagnétique peuvent être assim-
ilées aux cristaux de la physique du solide en optique. Quand les cristaux sont des
matériaux périodiques en potentiel, les surfaces périodiques sont des matériaux péri-
odiques en permittivité. Le théorème de Bloch-Floquet permet de déterminer les
modes électromagnétiques existants dans un cristal. La périodicité des cristaux et
des surfaces périodiques va permettre la décomposition en termes de fonctions de
Bloch des champs et des fonctions d'ondes [90]. Nous pourrons ainsi écrire les solu-
tions de l'équation d'onde comme une fonction périodique du réseau cristallin.
Pour ceci le réseau cristallin est transposé dans l'espace réciproque des vecteurs
d'ondes. Un nouveau réseau orthogonal au réseau cristallin de l'espace direct est alors
obtenu. En cherchant les solutions des équations de propagation dans la zone élémen-
taire du réseau réciproque (appelée zone de Brillouin) nous connaîtrons l'ensemble
des solutions du réseau entier. Pour nos surfaces périodiques la zone de Brillouin est
le motif de base de la surface périodique.
Ainsi pour une surface périodique nous avons :
εr(x+ d) = εr(x) (4.1)
avec d la période de répétition de εr suivant x. Avec le théorème de Bloch-Floquet
nous avons les solutions de l'équation de Helmholtz à une dimension (4.2) telles
que :
δ2E(x)
δ(x)
+
ω2
c2
εr(x)E(x) = 0 (4.2)
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avec
E(x) = eik.xεr(x) (4.3)
où k vecteur d'onde de l'espace réciproque.
Par la suite le logiciel de simulation que nous utilisons (HFSS) a parmi ses
fonctionnalités, la possibilité de calculer les modes de Floquet d'une surface péri-
odique à partir d'un unique motif de la surface périodique. Par la suite nous parlons
de cellule élémentaire pour parler de ce motif.
Maintenant que nous savons calculer les modes se propageant dans les surfaces
périodiques, il reste à déﬁnir les critères à appliquer sur ces modes aﬁn d'avoir une
SHI.
4.1.2 Coeﬃcient de réﬂexion
En utilisant le modèle de l'impédance eﬀective de surface décrite précédemment
à partir du modèle CEE, la phase du coeﬃcient de réﬂexion peut être déterminée
pour la surface périodique créée. Pour une onde incidente la phase du coeﬃcient de
réﬂexion sera telle que [91] :
Φ = Im[ln
Zs − η
Zs + η
] (4.4)
Avec comme nous l'avons vu précédemment :
Zs =
jωL
1− ω2LC (4.5)
et η est l'impédance d'onde en espace libre.
A basse fréquence la phase du coeﬃcient de réﬂexion est pi et la structure se
comporte comme un plan métallique. A fréquences plus hautes, la phase du coeﬃcient
de réﬂexion diminue et croise zéro à la fréquence de résonance, à cette fréquence la
surface se comporte comme un CMA. Au-dessus de cette fréquence la phase du
coeﬀcient de réﬂexion continue de chuter et retourne à −pi. Pour une impédance
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surfacique supérieure à l'impédance de l'espace libre nous nous situons sur la courbe
entre pi/2 et −pi/2. Ces bornes déﬁniront alors les limites de la bande passante pour
les SHI étudiées par la suite.
4.1.3 Rapport bande passante/taille
Dans ce chapitre nous allons être amenés à chercher un motif le plus petit pos-
sible ayant une bande passante la plus grande possible. Nous allons donc introduire
un paramètre, BPT, qui traduiera cette propriété.
BPT =
BP
d
(4.6)
avec BP qui est la bande passante de la SHI et d qui est la période des cellules
élémentaires de la surface périodique. La bande passante sera exprimée en % et la
période en mm.
4.1.4 Protocole de simulations
Pour réaliser les simulations avec la SHI nous utiliserons dans ce chapitre le
logiciel commercial HFSS. Ce logiciel permet d'exciter une surface périodique par
des ports de Floquet tels qu'ils sont déﬁnis par le théorème de Bloch-Floquet vu
précédemment. Pour les simulations de ce chapitre nous placerons donc une cellule
(motif de base de la surface périodique) entourée de conditions aux limites péri-
odiques (CLP) et excitée par le premier mode de Floquet. La cellule élémentaire est
alors éclairée par une onde plane ; ceci est illustré par la Figure 4.2.
Pour les résultats de simulation nous nous intéressons à la phase du coeﬃ-
cient de réﬂexion S11 correspondant au premier mode de Floquet. Nous déﬁnissons
la fréquence de résonance de la cellule (et de toute la surface périodique) comme
la fréquence pour laquelle la phase du coeﬃcient de réﬂexion est nulle. La bande
passante correspondra sur cette même courbe à la plage de fréquence pour une phase
du coeﬃcient de réﬂexion comprise entre pi/2 et −pi/2.
Les simulations ainsi faites supposent que la surface périodique est inﬁnie. Les
eﬀets de la ﬁnitude de la surface ne seront pas abordés dans ce chapitre.
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Figure 4.2  Représentation du modèle de simulation d'une SHI sous HFSS.
4.1.5 Mesures des SHI
Nous cherchons à caractériser en mesure la SHI, c'est-à-dire à exciter la SHI
par une onde plane. Il faut donc trouver un moyen de générer une onde plane en
pratique.
Champ lointain
La mesure décrite ici est eﬀectuée en chambre anéchoïque dans laquelle est
placée la surface à mesurer entre deux antennes [92]. La surface périodique peut aussi
être entourée d'absorbant [93] mais ce dispositif est plus contraignant. L'onde plane
est générée par un cornet que nous plaçons à proximité de la surface périodique à
mesurer. L'onde incidente sphérique se décompose sur le plan de la surface périodique
en une inﬁnité d'ondes incidentes planes dont les vecteurs d'onde sont orientés suivant
toutes les directions. En particulier, il y a la contribution d'une onde incidente dont le
vecteur d'onde est normal à la surface. Le champ diﬀracté sur la surface périodique se
propage en zone lointaine sous la forme d'une onde sphérique. L'antenne de réception
est placée de sorte qu'elle recueille ce champ dans une petite ouverture d'angle solide
centrée autour de la normale. Dans cette portion de l'espace, le champ diﬀracté
est principalement constitué par l'onde plane transmise dont le vecteur d'onde est
normal à la surface sélective. Par conséquent le paramètre S12 mesuré (entre les deux
antennes d'émission et de réception) est relatif à la réponse d'une onde incidente
110 CHAPITRE 4. LA SURFACE HAUTE IMPÉDANCE
plane. La surface périodique est placée suﬃsamment près de l'antenne d'émission
pour que la zone éclairée par le lobe principal soit totalement contenue dans la
surface sélective tandis que l'antenne de réception est placée en champ lointain. Le
coeﬃcient de transmission entre les deux antennes est alors mesuré avec et sans la
surface périodique. La diﬀérence donne le paramètre S12. Le montage est décrit sur
la Figure 4.3.
Figure 4.3  Représentation de la mesure en champ lointain.
Dans la thèse de D. Voyer [94], cette technique est utilisée pour mesurer la sur-
face sélective en fréquence qu'il a réalisée. Dans cette thèse, la surface périodique est
conçue pour fonctionner entre 8 et 12GHz. Pour la mesure, une surface de 29x29cm
(29cm ≈ 10λ) est nécessaire pour ne pas illuminer les bords de la structure avec un
cornet placé à 40cm (≈ 13λ) dont l'ouverture est de 17◦. Pour un cornet ayant la
même ouverture mais avec notre structure bi-bandes qui mesure environ 20cmx20cm,
il faudra placer la surface périodique à 30cm du cornet donc 1, 5λ, nous ne sommes
pas en zone de champ lointain. L'onde incidente générée n'est donc pas sphérique.
De plus, notre surface périodique étant une SHI nous n'avons pas de transmission
à travers la surface. Le paramètre S12, n'est donc pas très pertinent et le S11 sera
faussé dû à la proximité de la surface de l'antenne.
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Nous ne retiendrons donc pas cette technique de mesure.
Guide rectangulaire
Une quasi onde plane peut aussi être générée à l'aide d'un guide d'onde rect-
angulaire si le fondamental est excité à une fréquence suﬃsamment éloignée de la
fréquence de coupure de ce guide. On choisit les dimensions du guide pour que la
fréquence de fonctionnement de la surface périodique soit comprise entre les deux
fréquences de coupure des modes TE10 et TE20. Ainsi le mode TE10 sera excité
sans perturbation des modes d'ordre supérieur. Pour l'application visée, c'est-à-dire
le GNSS, les fréquences de coupure d'un guide de dimensions 16,5cmx8,25cm, sont
0,9GHz et 1,8GHz. Les fréquences d'intérêt seront donc bien excitées par le mode
TE10.
La surface périodique sera placée dans le guide d'onde à une distance assez
grande pour que les modes évanescents n'interviennent pas dans la réﬂexion. La
mesure est illustrée par la Figure 4.4.
Figure 4.4  Représentation de la mesure avec un guide d'onde.
Cette méthode de mesure nécessite la réalisation d'une surface périodique spé-
ciﬁque à la mesure. En eﬀet, la surface doit non seulement être adaptée aux dimen-
sions du guide d'onde (16,5cmx8,25cm pour notre application) mais doit aussi avoir
une périodicité qui s'adapte à ces dimensions, autrement dit il faut soit des cellules
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entières soit des demi cellules. Il faut donc réaliser une surface avec de nouvelles
dimensions adaptées à cette technique de mesure.
Nous n'appliquerons donc pas cette technique à la mesure de la SHI bi-bandes
car la réalisation d'une nouvelle structure représente un investissement important
ﬁnancier et en temps. Nous avons cependant testé cette technique pour une SHI
mono-bande à la fréquence L1 et les résultats obtenus sont conformes à ceux donnés
par les simulations avec les modes de Floquet.
Antenne placée à proximité de la SHI
La dernière technique de mesure, celle que nous utilisons pour la suite de notre
travail, ne consiste pas à générer une onde plane. Le système antenne+SHI complet
est étudié directement. Une antenne est donc placée au-dessus de la SHI et nous
observons le couplage des deux éléments à travers les paramètres S de l'antenne.
Cette technique de mesure sera détaillée dans le chapitre 5.
4.2. Motif maximisant le rapport bande passante/taille
Comme nous l'avons évoqué précédemment, nous appelons cellule élémentaire,
le domaine élémentaire qui sert à l'étude, c'est-à-dire un unique motif de la surface
périodique. Nous cherchons dans un premier temps le motif qui permettra d'attein-
dre la meilleure bande passante pour une taille minimale (BPT le plus élevé). La
miniaturisation maximale du motif est recherchée aﬁn d'obtenir la permittivité ef-
fective du nouveau milieu créé la plus homogène possible. Nous cherchons a avoir une
bande passante maximale aﬁn de pouvoir éventuellement couvrir le spectre complet
de l'application visée (40 % de bande pour le GNSS complet).
Le motif de base de la surface périodique réalisée (motif de la surface périodique
et plan métallique situé en-dessous) est appelé cellule. Pour déterminer quelle est la
forme de cellule la plus appropriée à un BPT maximal, nous nous appuyons sur son
circuit électrique équivalent (CEE). Ce CEE va nous permettre de faire une étude
comportementale de la cellule, elle ne servira pas à la dimensionner (ceci sera fait par
la suite en simulation sous HFSS). Une multitude de formes de cellule est disponible
dans la littérature [51] [54] [55], ces cellules sont suivant les applications avec ou sans
via. Par exemple, une surface BIE aura le plus souvent un via et peut être utilisées
comme SHI. Nous allons donc commencer par discuter de l'utilité de ce via pour la
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conception de SHI.
4.2.1 Cellule SHI avec ou sans via
Ici, nous comparons une cellule de référence, la cellule de Sievenpiper [51]
possédant un via avec la même cellule sans via. La cellule de Sievenpiper est une
cellule carrée avec en son centre un via. Ces cellules seront toutes deux utilisées pour
la réalisation de SHI. Nous éclairons ces cellules par des ondes incidentes normales.
Nous ne nous soucions pas ici de la propagation longitudinale dans la cellule car cela
ne nous intéresse pas pour l'application visée. Nous montrons par simulation que le
comportement électromagnétique d'une cellule de Sievenpiper [51] est équivalent à
celui de la même cellule sans via pour les mêmes conditons d'excitation (par onde
plane incidente normale à la cellule), Figure 4.5.
Figure 4.5  a) Cellule de Sievenpiper et b) la même cellule sans le via sur un plan
métallique (en orange).
Pour cela nous faisons l'étude d'une cellule selon la procédure décrite dans la
section 4.1.4. Le plan métallique est placé à 4mm sous la plaque de motifs, les deux
couches sont séparées par de l'air.
Nous comparons la réponse de la phase du coeﬃcient de réﬂexion pour des
cellules avec ou sans via dans les même conditions de simulation. Cette comparaison
est faite pour trois dimensions de cellules diﬀérentes aﬁn de montrer que la compara-
ison est valable quelle que soit la fréquence. Nous faisons donc varier la dimension
du côté de la cellule (a). La Figure 4.6 montre les résultats de cette comparaison.
Les courbes rouges correspondent aux cellules avec via et celles en bleu à celles sans
via. Les trois courbes sont quasiment confondues à la précision numérique près.
Les deux cellules ont donc le même comportement électromagnétique. Nous
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Figure 4.6  Comparaison de la phase du coeﬃcient de réﬂexion pour diﬀérentes
tailles de cellule, en bleu les courbes pour les cellules sans via et en rouge pour celles
avec via.
utilisons alors le modèle électrique bien connu inspiré de [51] pour décrire le com-
portement des cellules sans via (Figure 4.7)
Figure 4.7  CEE pour des cellules avec ou sans via.
Dans ce modèle, nous considérons une capacité (C1) en parallèle avec une
inductance (L2). La capacité C1 modélise le gap entre deux cellules adjacentes. L2
constituée par le plan métallique sous la surface périodique, varie en fonction de la
hauteur entre la cellule et le plan métallique.
Ce CEE est un résonateur LC parallèle, la fréquence de résonance peut alors
être calculée à partir de l'équation (4.7).
f =
1
2pi
√
L2C1
(4.7)
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L'augmentation de la hauteur entre la cellule et le plan métallique, augmente
L2 et pour C1 ﬁxé, diminue la fréquence. De même nous constatons que si C1 aug-
mente, L2 étant ﬁxée, la fréquence diminue. Nous pouvons ainsi miniaturiser la cel-
lule. Nous ﬁxons la hauteur entre la cellule et le plan métallique. En simulation sous
HFSS cette dimension est ﬁxée à 4mm cette hauteur permet de réaliser une bande
passante suﬃsante pour les applications visées (GPS 2%). Le Tableau 4.1 montre
les résultats de simulation, comme décrit plus haut, pour une fréquence et une hau-
teur ﬁxe. L'augmentation de la capacité entre deux cellules adjacentes permet la
miniaturisation de la cellule.
Capacité (pF) Taille du côté de la cellule (mm) Bande passante
0 75 9,8%
0,5 62 9,8%
1,5 15 11,7%
1,8 4 12,7%
Table 4.1  Couple Capacité/Taille de côté pour f=1,575GHz. Pour une cellule
carrée avec des capacités localisées..
4.2.2 Circuit Electrique Equivalent amélioré d'une cellule SHI
Pour plus de précisions quand la cellule est miniaturisée, nous ajoutons au
CEE des inductances en série à la capacité pour modéliser les courants sur les motifs
métalliques, voir Figure 4.8.
Figure 4.8  a)CEE plus détaillé pour une cellule sans via miniature et b) cellule
équivalente en simulation sous HFSS vue en coupe
Ce CEE est simulé sous ADS (Agilent Design System). Comme précédemment
sous HFSS, la bande passante du CEE est mesurée sur la phase du coeﬃcient de
réﬂexion entre +/- 90◦. Les résultats (Figure 4.9 a) et b)) montrent que la bande
passante est maximale quand la valeur de l'inductance L1 est réduite au maximum
(pour un couple C1, L2 ﬁxés, ici C1= 1,95pF et L2= 5,8nH).
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Figure 4.9  Variation de la bande passante en fonction des valeurs de L1. A partir de
la phase du coeﬃcient de réﬂexion pour diﬀérentes valeurs de L1 (a)) nous extayons
b).
Ainsi un motif minimisant l'inductance série (L1) est préférable. Aﬁn de con-
server la possibilité de supporter une polarisation circulaire, seules des cellules symétriques
seront choisies. Le motif qui réalisera le meilleur BPT est donc une cellule carrée sur
laquelle sont placées de fortes capacités à chaque arrêtes, comme sur la Figure 4.10.
Figure 4.10  Motif réalisant le meilleur compromis bande passante/taille
Aﬁn d'atteindre des valeurs de capacité plus importantes que celles obtenues
par de simple capacité de proximité, les capacités inter-motifs seront réalisées par
des éléments localisés.
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4.2.3 Résultats de simulation
Nous utilisons le protocole de simulation déﬁnit dans la section 4.1 pour les
simulations de cette section.
A 1,575GHz (fréquence GNSS de notre application pour le mono-bande) la
dimension minimale de la cellule est de 2,5mm, pour une capacité associée de 1,95
pF. On rappelle que le plan métallique est placé 4mm sous le motif et qu'il y a de
l'air entre celui-ci et le motif. La simulation avec le port de Floquet, nous donne pour
cette SHI une bande passante de 13 % comme nous pouvons le voir sur la Figure 4.11.
Figure 4.11  Phase du coeﬃcient de réﬂexion pour la cellule mono-bande proposée.
Cette cellule a un BPT de 5,6 %/mm. Nous allons maintenant comparer les
performances de la cellule proposée par rapport aux motifs que nous trouvons dans
la littérature.
4.2.4 Comparaison avec les cellules de la littérature
Les cellules choisies pour la comparaison sont des cellules classiquement util-
isées pour des SHI, comme la croix de Jérusalem (Figure 4.12 a)), le patch carré sans
capacité (Figure 4.12 b)), une boucle simple (Figure 4.12 c)), une croix de pharma-
cien (Figure 4.12 d)) ou des motifs issus de l'état de l'art, un patch avec une structure
fractale (première itération) [54] (Figure 4.12 e)), un patch avec des capacités [95]
(Figure 4.12 f)) et un patch avec une fente en forme de croix de Jérusalem [55] (Fig-
ure 4.12 g)). Nous nous limitons à l'étude de motifs à double symétries axiales. Nous
remarquons que le motif proposé par [95] est à l'origine un patch avec des capacités
118 CHAPITRE 4. LA SURFACE HAUTE IMPÉDANCE
et des inductances. La cellule permettant le meilleur BPT déﬁnit précédemment est
donc une variante de ce motif utilisant uniquement des capacités.
Figure 4.12  Motifs issus de la littérature a) croix de Jérusalem, b) patch carré,
c) boucle simple, d) croix de pharmacien, e) motif de Bao [54], f) motif de Langley
[95]] et g) motif de Zhang [55].
Des motifs issus d'algorithmes génétiques tels que ceux que nos pouvons trouver
dans [56] montre des propriétés très intéressantes mais nous ne pouvons pas les
reproduire dans les même conditions que les motifs simples étudiés ici. Ils ne seront
donc pas pris en compte.
Nous simulons toutes les cellules précédentes dans les mêmes conditions de
simulation que celles utilisées pour notre cellule (cellule sur de l'air avec plan mé-
tallique à 4mm de la cellule). Nous règlons la taille des motifs aﬁn de se positionner
à la fréquence de 1,575GHz et nous relevons leur bande passante. Les résultats des
simulations sont regroupés dans le Tableau 4.2.
Référence du motif a) b) c) e) notre motif
BPT en %/mm 0,07 0,14 0,11 0,14 5,2
Table 4.2  Comparaison des performances de la cellule proposée par rapport à la
littérature. La dénomination des motifs correspond à celle de la Figure 4.12.
La croix de pharmacien (d) et le motif inspiré par [55] (g) ont un BPT inférieur
à la croix de Jérusalem. Pour assurer la même fréquence que les autres motifs dans
les mêmes conditions les motifs sont bien plus gros que le patch et présente une
bande passante moindre. Ils ne sont donc pas pertinents pour la comparaison. Nous
pouvons donc conclure que par rapport à la littérature une cellule présentant un bon
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BPT a été conçue. Cependant bien que le motif ait un BPT plus élevé que les motifs
que nous trouvons habituellement, toute la bande GNSS n'est pas couverte (40% de
bande passante).
Une SHI bi-bandes est donc développée pour couvrir les deux bandes GNSS
visées (L1 et L5).
4.3. La SHI bi-bandes
Nous concevons maintenant une cellule SHI bi-bandes qui couvrira les bandes
L1 et L5 du GPS, permettant l'interopérabilité avec GALILEO.
4.3.1 La cellule bi-bandes
Nous réalisons la cellule bi-bandes par imbrication de deux cellules aux deux
fréquences visées.
Tout d'abord pour la fréquence basse (L5 pour nous), la cellule est une grille
avec des capacités localisées (cela forme une cellule-L5 comme nous pouvons la voir
sur la Figure 4.13). Ensuite pour la fréquence haute, la cellule est celle déﬁnie juste
avant, c'est-à-dire un patch avec des capacités localisées (cela forme une cellule-L1
comme nous pouvons la voir sur la Figure 4.14). Dans chaque trou de la cellule-
L5 (grille) une cellule-L1 est placée. Les capacités de la cellule-L5 sont réalisées
entre deux cellules-L5 adjascentes. Les capacités des cellules-L1 sont quant à elles
réalisées entre une cellule-L1 et le bord adjacent d'une cellule-L5. Pour des dimensions
de cellule ﬁxées, la fréquence de résonance de chaque cellule peut être séparément
adaptée aux fréquences L1 et L5 à l'aide de ces capacités. La cellule-L1 forme une
structure périodique à l'intérieur de la cellule-L5. Ainsi la taille minimale d'une
cellule-L5 sera déterminée par la taille de la région active de l'antenne placée au-
dessus de la SHI à la fréquence L1. Nous notons que la cellule-L5 n'est qu'une variante
de la cellule optimale utilisée pour la cellule-L1. Nous créons des trous dans un patch
(grille) aﬁn d'y imbriquer les motifs plus petits. Une cellule-L5 encerclant simplement
une périodicité de cellule-L1 ne permet pas de réaliser un motif bi-bandes. Il faut
que la continuité électrique soit assurée au sein de la cellule-L5, c'est pourquoi nous
utilisons une grille plutôt qu'une boucle carrée.
D'autres motifs ayant d'autres propriétés pourraient être utilisés avec la même
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méthode d'imbrication pour créer le bi-bandes.
Figure 4.13  Cellule-L5 avec des capacités localisées
Figure 4.14  Cellule-L1 avec des capacités localisées à l'intérieur de la cellule-L5
Pour un dipôle demi-onde, la région active est d'une demi longueur d'onde.
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Pour une antenne spirale c'est une disque de circonférence égale à la longueur d'onde
(le rayon de cette zone est donc de λ/2pi). Pour pouvoir assurer un fonctionnement
pour les deux types d'antennes la cellule-L5 devra au minimum recouvrir la zone
active du dipôle qui est plus grande que celle de la spirale (λ/2 > λ/pi). Une cellule-
L5 intégrant les cellules L1 est appelée cellule bi-bandes. Nous plaçons 25 cellule-
L1 dans une cellule-L5 comme présenté sur la Figure 4.15. Pour ﬁnir 9 cellules-L5
formeront la SHI.
Figure 4.15  La cellule bi-bandes proposée
4.3.2 Simulations de la cellule bi-bandes
La cellule bi-bandes comme la cellule mono-bande est conçue et simulée avec
un logiciel commercial (HFSS). La même simulation que pour la cellule mono-bande
avec le port de Floquet est utilisée. La hauteur entre la cellule et le plan métallique
est de 4mm. Cette hauteur est suﬃsante pour assurer les spéciﬁcations en bande
passante sur les deux bandes de fréquence, comme présenté sur la Figure 4.16.
Les bandes passantes associées respectivement aux bandes L5 et L1 sont de
6% et 3%. Les cellules-L1 réalisant ces performances sont des carrés de 8mm de côté
associés à des capacités localisées de 20 pF. Les cellules-L5 associées sont des grilles
carrées de 59mm de côté incorporant 25 trous carrés de 8,2mm de côté. L'espacement
entre les trous est donc de 4,5mm. Les cellules-L5 sont espacées entre elles de 0,5mm
et ont une capacité localisée associée de 0,25pF.
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Figure 4.16  Phase du coeﬃcient de réﬂexion pour la cellule bi-bandes proposée.
4.4. Réalisation de la SHI
Seule la SHI bi-bandes a été réalisée pour les mesures. Cette section regroupe
les détails permettant sa réalisation pratique.
4.4.1 Réalisation des capacités localisées de chaque motif
Pour faciliter la réalisation et réduire la dispersion de la SHI, nous créons les
capacités localisées de chaque motif à l'aide de capacités plaques parallèles. De chaque
côté d'un diélectrique très ﬁn des plaques de métal seront imprimées, réalisant ainsi
une capacité localisée (Figure 4.17).
La surface des plaques imprimées, tout autre paramètre étant constant (hau-
teur h, permittivité du diélectrique ), sera directement proportionnelle à la valeur de
la capacité d'après la formule de la capacité suivante (4.8).
C =
εrε0S
h
(4.8)
S étant la surface de chevauchement, h la hauteur du diélectrique, εr la per-
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Figure 4.17  Réalisation des capacités localisées en utilisant des capacités plaques
parallèles. a) Vue de dessus et b) vue de côté, les cellules claires sont situées au-dessus
des cellules foncées.
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mittivité du diélectrique sur lequel sont imprimés les plaques et ε0 la permittivité du
vide. A une fréquence ﬁxée, la taille minimale de la cellule est limitée par la valeur
maximale de la capacité réalisable.
Pour notre cellule optimale (patch avec des capacités plaques parallèles), nous
avons montré en simulation, que la capacité associée à cette cellule est de 1,95pF ce
qui correspondra à une plaque de 1, 42mm2 (Kapton εr = 3, 9 et h = 25µm ).
4.4.2 Réalisation du motif bi-bandes
Pour la réalisation de la cellule bi-bandes les capacités discrètes localisées sont
donc remplacées par des capacités localisées à base de plaques parallèles. Les ca-
pacités associées à la cellule-L5 sont créées en alternant les cellules de chaque côté
d'un diélectrique très ﬁn (25µ m de Kapton), comme présenté sur la Figure 4.17. Les
capacités associées aux celule-L1 sont quant à elles créées entre le patch et la grille
(cellule-L5). Ainsi les cellules-L1 sont placées sur la face opposée, du diélectrique
très ﬁn, aux cellules-L5. Aﬁn d'assurer les capacités pour les cellules-L5, les cellules
environnantes seront donc inversées. Les deux faces de la structure complète sont
montrées sur la Figure 4.18.
4.5. Conclusions
La réalisation d'une cellule mono-bande ayant un très bon BPT nous a permis
de réaliser une cellule bi-bandes dont les performances sont en adéquation avec l'ap-
plication visée. En eﬀet si nous comparons les résultats de simulation de la cellule
bi-bandes créée par rapport aux spéciﬁcations demandées, Tableau 4.3, nous consta-
tons que la cellule créée est conforme aux spéciﬁcations et présente même des bandes
passantes plus importantes que celles demandées par les spéciﬁcations GNSS.
Spéciﬁcations Simulations
Fréquence basse 1,175GHz 1,175GHz
Bande passante bande basse 24MHz 70MHz
Fréquence haute 1,575GHz 1,575GHz
Bande passante haute 2MHz 50MHz
Table 4.3  Comparaison en fréquences et bandes passantes des résultats de simu-
lation de la cellule bi-bandes proposée et des spéciﬁcations GNSS
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Figure 4.18  Les deux faces de la SHI bi-bandes réalisée de chaque côte d'une
feuille de Kapton de 25µm. a) La couche supèrieure et b) la couche infèrieure
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L'utilisation de capacités localisées dans la cellule de base permet une minia-
turisation très importante (λ/80 pour la ceullule monobande). La présence de ces
capacités permet un réglage aux fréquences désirées sans modiﬁcation des dimen-
sions de la cellule. L'utilisation des capacités sur les cellules permet un large spectre
de réglage entre la taille de la cellule et la valeur de la capacité. On peut donc
ainsi concevoir des surfaces bi-bandes dont les deux bandes sont très proches ou très
éloignées. Il y a peut-être une limite sur le très très proche mais celle-ci n'a pas été
identiﬁée.
Nous notons que la technique utilisée pour le bi-bandes peut être étendue à
plus de deux bandes et pour d'autres motifs.
Chapitre 5
Caractérisation de l'ensemble
antenne + SHI
Dans le chapitre précédent, un motif pour une SHI bi-bandes a été conçu
et simulé à l'aide de la théorie de Bloch-Floquet. Dans ce chapitre nous allons nous
intéresser au couplage entre la SHI et l'antenne placée au-dessus. Ce couplage est très
peu étudié habituellement [84] [82] et notre approche reste à approfondir. On rappelle
que le but de l'étude est la miniaturisation d'antenne à l'aide de plan réﬂecteur
(ici une SHI bi-bandes). Théoriquement, nous pouvons placer une antenne dans le
plan de la SHI qui agit comme un CMA aux fréquences de résonances de la SHI.
Nous montrons qu'en pratique l'antenne ne peut pas être placée directement dans
le plan de la SHI. Pour un fonctionnement optimal de l'ensemble antenne+SHI, il
faut respecter une certaine distance entre les deux éléments. Ceci est montré d'abord
en simulation puis en mesure. Dans un deuxième temps, les résultats des mesures
faites dans les conditions optimales sont présentées. De l'analyse de ces résultats
découle les réglages présentés ensuite. Le but de ce chapitre est de montrer à la fois
les résultats de mesures, de les comparer avec avec la référence (antenne au-dessus
d'un PEC à λ/4) et d'apporter des propositions de réglages de la structure. Dans
ce chapitre toute l'étude sera faite pour le cas simple d'une antenne en polarisation
rectiligne.
5.1. Généralités
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5.1.1 Schéma de l'ensemble antenne + SHI
Le système complet antenne + SHI est représenté sur la Figure 5.1.
Figure 5.1  Vue en coupe du système complet antenne + SHI avec déﬁnition des
hauteurs caractéristiques du système
ha est la hauteur entre l'antenne et la SHI et h est la hauteur entre la surface
périodique et le plan métallique placée en-dessous (h représente donc, à l'épaisseur
de la surface périodique (25 µ m) près, l'épaisseur de la SHI).
5.1.2 Le couplage antenne SHI
Une antenne que nous plaçons parallèlement à la surface verra l'impédance de
l'espace libre d'un côté et l'impédance de la surface de l'autre côté. A basse fréquence,
la SHI se comportant comme un plan métallique les courants de l'antenne seront par
le théorème des images réﬂéchies en opposition de phase à la surface. L'eﬃcacité de
rayonnement sera alors très faible. Dans la bande passante autour de la fréquence de
résonance de la SHI, l'impédance de la surface sera bien plus élevée que l'impédance
de l'espace libre, l'eﬃcacité de rayonnement sera élevée. Comme nous l'avons déjà
vu, nous pouvons modéliser la SHI comme un circuit LC en parallèle avec l'antenne.
Nous pouvons aussi modéliser le rayonnement en espace libre par une résistance dont
la valeur est l'impédance en espace libre. La quantité de puissance dissipée dans la
résistance est la mesure de l'eﬃcacité de rayonnement de l'antenne. Le maximum
d'eﬃcacité de rayonnement se produit à la fréquence de résonance de la SHI où la
réactance de la surface est alors inﬁnie. En dehors de la bande passante de la SHI, les
courants à la surface annulent les courants de l'antenne et le rayonnement est réduit.
Nous pouvons montrer que le rayonnement diminue de moitié quand l'impédance de
la surface est égale à l'impédance en espace libre (|Zs| = η). Avec η =
√
µ0
ε0
. Si alors
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nous remplaçons Zs par son expression nous pouvons résoudre ω [91] :
ω2 =
1
LC
+
1
2η2C2
+ /− 1
ηC
√
1
LC
+
1
4η4C2
(5.1)
En négligeant 1
(ηC)2
par rapport à 1LC l'équation précédente devient :
ω = ω0
√
1 + /− Z0
η
≈ ω0(1 + /− Z0
2η
) (5.2)
Nous pouvons considérer que Z0 =
√
L
C . Les deux fréquences correspondants
aux deux valeurs de ω de l'équation précédente délimitent la plage sur laquelle une
antenne rayonnera eﬃcacement sur une SHI. La bande passante totale BP est égale
à :
BP =
4ω
ω0
≈ Z0
η
=
√
L/C√
µ0/ε0
(5.3)
C'est la bande passante correspondant à un coeﬃcient de réﬂexion dont la
phase serait comprise entre pi/2 et−pi/2. Cela représente la bande passante maximum
utilisable pour une antenne que nous plaçons au-dessus de la SHI.
Il peut être montré que l'inductance de la surface L est égale au produit de la
perméabilité µ du matériau sur laquelle elle est fabriquée par son épaisseur t. Si nous
reprenons l'équation de la bande passante précédente en y substituant L, nous avons
une expression de la bande passante plus utile pour des surfaces ﬁnes (t << λ0) et
non magnétique (µ = µ0) :
BP =
2pi
λ0
t (5.4)
avec λ0 la longueur d'onde en espace libre à la fréquence de résonance. Cela
prouve que la bande passante est entièrement déterminée par l'épaisseur de la surface.
Nous notons que la constante diélectrique du substrat n'a pas d'eﬀet direct sur la
bande passante, et donc que charger le substrat diélectriquement pour reduire son
épaisseur est inutile car cela diminuerait la bande passante.
5.1.3 Simulations électromagnétiques
Toutes les simulations électromagnétiques seront faites avec le logiciel HFSS.
Les antennes dipôles seront excitées par des ports localisés qui sont les représentations
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idéales des baluns. Les simulations des dipôles au-dessus d'un plan métallique seront
faites dans des boîtes radiatives comprenant l'antenne en entier. En revanche pour
les dipôles sur la SHI nous utiliserons des plans de symétrie électromagnétique aﬁn
de réduire la taille de la simulation. L'ensemble dipôle + SHI présente un plan de
symétrie électrique dans le plan médian du dipôle et une symétrie magnétique selon
l'axe du dipôle. Ceci est représenté sur la Figure 5.2.
Figure 5.2  Plans de symétrie de l'ensemble antenne + SHI
5.1.4 Les Baluns
Les Baluns permettant d'exciter les dipôles et la spirale sont présentés en
Annexe A. Deux sortes de baluns sont réalisés :
 des baluns quart-d'onde, dont la bande passante est assez étroite et qui
conviennent à l'excitation des dipôles classique (BP 13%),
 un balun large bande, qui comme sont nom l'indique a une bande passante
plus large que le balun quart-d'onde (BP 40%) qui est utilisé pour l'excitation
d'antenne large bande.
131
5.1.5 les techniques de mesure
Pour mesurer les caractéristiques de la SHI réalisées nous allons mesurer l'eﬀet
qu'elle a sur une antenne placée à proximité. Les mesures sont eﬀectuées en chambre
anéchoïque. La technique de mesure est détaillée en Annexe B.
5.1.6 Résultats de mesures
Les résultats de mesure qui nous intéressent sont le gain déterminé grâce à
la méthode énoncée précédemment. L'adaptation du coeﬃcient de réﬂexion (S11 ou
S22) nous est directement donnée par le VNA. Nous considèrerons que la bande pas-
sante d'adaptation d'une antenne correspond à la bande où le coeﬃcient de réﬂexion
est inférieur à -10dB (TOS<2). Les deux antennes placées dans la chambre sont
montées sur des supports rotatifs. Nous pourrons donc avoir les diagrammes de ray-
onnement de l'antenne mesurée. Ces diagrammes de rayonnement sont tracés pour
les fréquences de résonance.
5.2. Le couplage antenne SHI
En théorie [51], une antenne peut être placée dans le plan d'une SHI et cette
antenne verra un réﬂecteur CMP en lieu de la SHI dans la bande passante de celle-
ci. Dans cette section nous allons montrer qu'en pratique l'antenne ne peut pas être
placée dans le plan de la SHI sans dégradadation de ses performances dues au fort
couplage entre les deux éléments. De plus, nous montrons l'existence d'une hauteur
optimale à laquelle placer l'antenne par rapport à la SHI.
5.2.1 Problématique
Prenons le cas d'un plan réﬂecteur très connu, le plan métallique. Un plan
métallique présente un déphasage des courants électriques image équivalents de 180◦
par rapport aux courants électriques équivalents dans son plan. Nous pouvons ex-
pliciter ceci sur un abaque de Smith. Sur cet abaque le plan métallique (présentant
un déphasage de 180◦) est placé au niveau du court-circuit (impédance nulle), comme
présenté sur la Figure 5.3. Si nous plaçons une antenne au-dessus de ce plan, elle
représente la source dans le modèle guide de propagation composé du plan métallique
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et de l'antenne. Pour que les courants sources et images électriques équivalents soient
en phase et ainsi que l'antenne rayonnent constructivement dans la direction opposée
au plan réﬂecteur, il va falloir placer cette antenne à λ/4 du plan métallique. Nous
ramenons ainsi dans ce plan un déphasage nul des courants réﬂéchis. Ceci se traduit
sur l'abaque par un déplacement dans le sens horaire (vers la source) d'un demi-
tour ; ce qui correspond à λ/4, cf Figure 5.3. Nous voulons ramener un déphasage
nul dans le plan de l'antenne, suivant le plan réﬂecteur et le déphasage qu'il introduit
la distance à laquelle placée l'antenne du plan réﬂecteur est diﬀérente.
Ainsi si nous voulons rapprocher une antenne d'un plan réﬂecteur, ou autrement
dit parcourir une distance moindre jusqu'au lieu de déphasage nul, il va falloir créer
un plan réﬂecteur présentant un déphasage inférieur à 180◦. C'est exactement ce que
nous avons théoriquement avec un CMA qui présente un déphasage nul (impédance
inﬁnie). L'antenne peut donc être placée dans le plan du CMA et son rayonnement
sera constructif. Prenons maintenant en cas non idéal, une surface présentant un
déphasage de 90◦. Dans ce cas, nous devons placer l'antenne à λ/8 de cette sur-
face pour que le rayonnement soit constructif. De même, si nous avons une surface
présentant un déphasage de 20◦, il faudra placer l'antenne à λ/36. Ce raisonnement
reste valable tant que nous pouvons associer le champ incident au spectre d'onde
plane dans ce cas le coeﬃcient de réﬂexion est correctement déﬁni. Les cas discutés
ci-dessus sont illustrés sur la Figure 5.3.
Dans le chapitre précédent, nous avons conçu des SHI qui présentent un déphasage
nul pour la fréquence visée dans le plan de la SHI. Nous pouvons changer le déphasage
de ces surfaces en jouant uniquement sur les capacités des motifs composants les-dites
SHI à fréquence ﬁxée. En théorie, nous pouvons donc assurer une réﬂexion construc-
tive des courants électriques équivalents quelle que soit la distance entre l'antenne
et ce type de plan réﬂecteur, à condition que celui-ci présente dans son plan un
déphasage approprié de façon à ramener dans le plan de l'antenne un déphasage nul.
Nous allons maintenant vériﬁer ceci en simulation. Nous prenons donc deux
surfaces ayant des déphasages respectifs de 90◦ et 20◦ avec des antennes que nous
plaçons aux distances théoriquement compatibles pour un rayonnement constructif
(respectivement λ/8 et λ/36).
Les surfaces ayant les déphasages de 90◦ et 20◦ seront réalisées avec le motif
mono-bande du chapitre précédent, les même dimensions de motif seront utilisées
pour les deux cas, nous changerons seulement la valeur de la capacité associée au
motif, respectivement 1,55pF et 1,75pF.
133
Figure 5.3  Représentation de l'accord en distance entre une antenne et un plan
réﬂecteur ayant un certain déphasage
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5.2.2 Simulations pour le mono-bande
Les simulations sont eﬀectuées avec HFSS.
L'antenne utilisée pour l'étude du couplage avec la SHI est un dipole demi-
onde large présentant une impédance d'entrée de 50Ω et une fréquence de résonance
de 1,575GHz en espace libre. Le couplage avec la SHI va induire un décalage en
fréquence. Ce décalage en fréquence sera pris en compte par la suite pour l'exactitude
des résultats.
Ce dipôle est d'abord placé à ha = λ/8 = 23, 8mm au-dessus de la SHI mono-
bande présentant un déphasage de 90◦ à 1,575GHz. D'après la théorie cette hauteur
assure l'optimal de fonctionnement pour l'antenne ainsi celle-ci présentera dans son
plan la meilleure adaptation. Dans les résultats des simulations nous cherchons donc
à voir si à cette hauteur nous avons bien la meilleure adpatation possible pour ce
couple antenne/SHI à cette hauteur. Pour ceci nous faisons varier la hauteur entre
l'antenne et la SHI autour de la valeur optimale. Les résultats de simulation sont
présentés sur la Figure 5.4.
Figure 5.4  Adaptation de l'antenne avec diﬀérentes variations de la hauteur an-
tenne/SHI déphasée à 90◦
Tout d'abord, nous constatons le décalage en fréquence dû au couplage avec
l'antenne. Ainsi la fréquence de résonance est à 1,52GHz (à 50Ω), λ/8 de cette
fréquence égale 24,4mm. De la Figure 5.4, nous concluons que la hauteur présentant
eﬀectivement la meilleur adaptation du coeﬃcient de réﬂexion à 50Ω est aux alentours
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de 35mm à cause de l'eﬀet de la SHI.
Figure 5.5  Abaque de smith de l'antenne avec diﬀérentes variations de la hauteur
antenne/SHI déphasée à 90◦ normalisé ici à 50Ω
Or si nous regardons l'abaque de smith de la même simulation, Figure 5.5, nous
constatons que pour une diminution de la hauteur, le couplage entre l'antenne et la
SHI est renforcé et l'impédance d'entrée du système diminue. La Figure 5.6 représente
la variation du coeﬃcient de réﬂexion pour diﬀérentes hauteurs de l'antenne. Chaque
courbe liée à une hauteur est renormalisée à l'impédance d'entrée du système, l'intérêt
de la renormalisation est qu'elle permet de caractériser la bande passante de l'antenne
en considérant une bonne adaptation d'impédance.
Ainsi nous caractérisons la bande passante du coeﬃcient de réﬂexion en fonc-
tion de la hauteur. Les résultats sont donnés dans le Tableau 5.1.
Nous constatons que plus la hauteur diminue plus la bande passante diminue ;
ceci est dû à la partie de la puissance électromagnétique réactive qui augmente avec le
couplage. De plus, à partir d'une certaine hauteur (ici ha=18mm soit environ λ/10)
la bande passante continue à diminuer et la fréquence est décalée vers les fréquences
basses. Nous appellons hauteur limite la hauteur ha à partir de laquelle la fréquence
de résonance de la structure se décale vers les fréquences basses. Cette hauteur est
la hauteur limite à laquelle nous pouvons placer l'antenne. Ici la hauteur limite est
proche de la hauteur théorique déterminée auparavant.
Prenons maintenant un deuxième exemple. Nous plaçons le dipôle à λ/36 =
5, 95mm au-dessus de la SHI mono-bande présentant un déphasage de 20◦ à 1,575GHz.
Pour cette hauteur théorique le déphasage amené dans le plan de l'antenne est nul.
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Figure 5.6  Coeﬃcient de réﬂexion de l'antenne avec diﬀérentes variations de la
hauteur antenne/SHI déphasée à 90◦ renormalisée en impédance
Hauteurs Impédance de renormalisation fréquence centrale Bande passante
35mm 50 Ω 1,54GHz 14 %
30mm 42 Ω 1,54GHz 10%
25mm 34 Ω 1,54GHz 9%
20mm 25 Ω 1,54GHz 6%
18mm 21 Ω 1,54GHz 5%
15mm 18 Ω 1,53GHz 4,4%
10mm 10 Ω 1,5GHz 3,2%
8mm 7 Ω 1,46GHz 2%
6mm 4 Ω 1,4GHz 1%
2mm 1 Ω 1,5GHz 0,5%
Table 5.1  Bandes passantes pour les diﬀérentes hauteurs antenne/SHI déphasée
à 90◦
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Nous mesurons la bande passante du coeﬃcient de réﬂexion. Pour chaque varia-
tion de hauteur l'impédance d'entrée est renormalisée à l'impédance qui permet la
meilleure adaptation de l'antenne à cette hauteur. Les résultats sont donnés dans le
Tableau 5.2.
Hauteurs Impédance de renormalisation fréquence centrale Bande passante
35mm 50 Ω 1,5GHz 13%
30mm 40 Ω 1,5GHz 10%
25mm 32 Ω 1,5GHz 7%
20mm 26 Ω 1,5GHz 6%
15mm 18 Ω 1,48GHz 5%
10mm 10 Ω 1,46GHz 4%
8mm 7 Ω 1,44GHz 3%
6mm 4 Ω 1,4GHz 2%
2mm 1 Ω 1,48GHz 1%
Table 5.2  Bandes passantes pour les diﬀérentes hauteurs antenne/SHI déphasée
à 20◦
Nous constatons qu'il existe une hauteur ha à partir de laquelle la fréquence se
décale vers les fréquences basses, cette hauteur limite est de l'ordre de λ/10 comme
dans le cas précédent. La valeur de la hauteur limite est cepdant ici éloigné de la
valeur théorique de λ/36.
Si nous réitérons les simulations pour d'autre couples hauteur/déphasage, nous
constatons le même phénomène. Le Tableau 5.3 regroupe les hauteurs antenne/SHI
optimales pour des SHI présentant diﬀérents déphasages.
Déphasage de la SHI fréquence centrale Hauteur optimale par rapport à λ Hauteur théorique
0◦ 1,5GHz λ/10 0
20◦ 1,5GHz λ/10 λ/36
45◦ 1,52GHz λ/10 λ/16
75◦ 1,54GHz λ/10 λ/10
90◦ 1,54GHz λ/10 λ/8
Table 5.3  Hauteurs antenne/SHI présentants l'adaptation optimale pour un
déphasage de la SHI donné en simulations
Au vu de ces résultats, nous constatons qu'il est inutile de construire des SHI
dont le déphasage est inférieur à 72◦ (4dΠλ = φ le déphasage avec d = λ/10). En
eﬀet, il existe une hauteur limite minimale au-delà de laquelle les caractéristiques de
l'antenne seront dégradée. Cette hauteur limite est aux alentours de λ/10. L'écart
entre la valeur théorique et la valeur optimale simulée s'accroit quand les déphasages
décroissent. En eﬀet plus le couplage entre l'antenne et la SHI est fort moins la no-
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tion de coeﬃcient de réﬂexion est valable puisqu'il ne tient pas compte des ondes
évanescentes qui participent fortement aux champs électromagnétiques. Il faut pren-
dre en compte les ondes évanescentes dans le modèle ; ceci n'a pas été entrepris dans
le cadre de cette thèse.
Nous remarquons seulement que nous n'allons pas pouvoir placer notre antenne
dans le plan de la SHI même pour une SHI présentant un déphasage nul à la fréquence
de résonance de l'antenne. Toute l'étude précédente a été faite pour une SHI mono-
bande, nous allons maintenant étudier le phénomène pour la SHI bi-bandes.
5.2.3 Simulations couplage antenne/ SHI bi-bandes
Pour faciliter l'étude, nous ne prendrons ici qu'une unique SHI bi-bandes,
présentant un déphasage nul aux deux fréquences visées (ici 1,17GHz et 1,575GHz,
nous utilisons le motif bi-bandes déﬁnit dans le premier chapitre). Comme nous avons
ici deux fréquences nous allons utiliser deux dipôles fonctionnant aux fréquences de
la SHI. Dans les deux cas nous faisons varier la hauteur antenne/SHI aﬁn de vériﬁer
si la limite trouvée avec la SHI mono-bande est valable ici aussi. Nous remarquons
dans la section précédente que la hauteur limite correspond à une adaptation d'im-
pédance aux alentours de 20Ω, nous perdons la moitié de la bande passante par
rapport à la hauteur pour laquelle l'adapation optimale est de 50Ω et à peu près
20% de la puissance (Γ = 0, 43->(1 − (Γ)2) = 0, 8). Pour l'instant nous allons fa-
voriser la bande passante par rapport à la ﬁnesse de la structure. Nous essayons par
la suite de réduire l'épaisseur tout en gardant une impédance d'entrée de 50Ω. Les
simulations sont donc eﬀectuées pour une impédance de norme de 50Ω. Les résultats
de simulations sont présentés sur les Figure 5.7 et Figure 5.8.
Nous constatons, sur la Figure 5.7, que la hauteur qui permet la meilleure
adaptation sur le coeﬃcient de réﬂexion pour le dipôle à 1,17GHz sur la SHI bi-bandes
est ha=36mm soit λ/7. Nous constatons que le dipôle à 1,17GHz excite parfaitement
la bande basse. De plus, la bande haute semble également excitée. Cependant son
excitation est faible car la bande passante du dipôle simulé n'est que de 13%.
Nous constatons, sur la Figure 5.8, que la hauteur qui permet la meilleure
adapation sur le coeﬃcient de réﬂexion pour le dipôle à 1,57GHz sur la SHI bi-bandes
est ha=25mm soit λ/8. Nous constatons que le dipôle à 1,57GHz excite parfaitement
la bande haute qui est légèrement décalée vers 1,55GHz.
Donc pour les simulations des deux dipôles au-dessus de la SHI bi-bandes, nous
obtenons une hauteur limite permettant une adaptation optimale sur le coeﬃcient
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Figure 5.7  Variation de la hauteur antenne/SHI pour un dipôle à 1,175GHz placé
au-dessus de la surface bi-bandes
Figure 5.8  Variation de la hauteur antenne/SHI pour un dipôle à 1,575GHz placé
au-dessus de la surface bi-bandes
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de réﬂexion à 50Ω. Cette hauteur limite est de l'ordre de λ/8 pour chaque bande.
5.2.4 Hauteur antenne/SHI
En conclusion de cette section, nous avons montré que l'antenne ne peut pas
être placée directement dans le plan de la SHI même pour un déphasage de celle-
ci nul. Nous venons de montrer qu'il existe un fort couplage entre l'antenne et la
SHI ne permettant pas de placer l'antenne à la hauteur théorique calculée pour les
déphasages inférieurs à 75◦. Il va falloir respecter une hauteur limite entre l'antenne et
la SHI aﬁn d'avoir un couplage optimal des deux éléments. Cette hauteur est estimée
à λ/10 en se basant sur le décalage en fréquence et à λ/8 en terme d'adaptation
optimale à 50Ω. L'ensemble de ces résultats est rassemblé pour les deux bandes dans
le Tableau 5.4.
Critère Décalage de la fréquence de résonance Adaptation optimale à 50Ω
Hauteur limite λ/10 λ/8
Hauteur pour L5 25 mm 32 mm
Hauteur pour L1 19 mm 24 mm
Table 5.4  Hauteurs limites pour les deux bandes suivant le critère choisi
La hauteur limite de λ/8 pour L1 (soit 24 mm) permet de conserver les
fréquences de résonance pour L5 et L1 et une bonne adaptation pour L1. L'adap-
tation pour L5 reste toutefois incorrecte, à 24 mm nous avons une impédance de
norme de 30Ω. Pour les mesures nous plaçons l'antenne à environ λL1/8 de la SHI,
en pratique ha=25 mm.
5.3. Mesures de l'ensemble antenne sur Surface Haute
Impédance
Toutes les mesures seront réalisées avec la SHI bi-bandes décrite dans le premier
chapitre. Maintenant que nous avons déﬁni les conditions de mesures et notamment la
hauteur à laquelle il va falloir placer les diﬀérentes antennes nous pouvons commencer
la phase de mesures. La SHI étant bi-bandes, nous allons réaliser deux dipôles à
1,175 et 1,575GHz. Ces dipôles sont placés au-dessus de la SHI et nous mesurons
le coeﬃcient de réﬂexion présenté en entrée des dites antennes. Pour ces mesures
nous nous concentrons sur l'étude des SHI en fonction du coeﬃcient de réﬂexion des
antennes, de leurs gains et de leurs diagramme de rayonnement.
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Comme le but de l'étude est de réaliser un dispositif antenne/SHI miniature en
épaisseur, nous prenons comme références, les mesures des dipôles à λ/4 d'un plan
métallique. Cette référence sera ensuite comparée aux mesures eﬀectuées avec des
antennes au-dessus de la SHI pour une épaisseur de la structure inférieure à λ/4.
5.3.1 Les antennes dipôles à réaliser
Nous allons réaliser deux dipôles planaires aux fréquences de 1,175GHz et
1,575GHz. Nous choisissons de réaliser des dipôles larges pour obtenir une impédance
d'entrée de 50Ω. Nous avons déjà décrit le fonctionnement de dipôles dans l'état de
l'art de la miniaturisation. Nous rappellons donc ici que théoriquement chaque brin
d'un dipôle doit être égale à λ/4 et que l'excitation du dipôle doit être équilibrée.
L'excitation sera donc en pratique réalisée grâce à un balun. Les dipôles étant large,
la dimension de leurs brins sera inférieure à λ/4. Nous déterminons ces dimensions
en simulation.
Dimensions
Nous simulons les dipôle en espace libre sous HFSS aﬁn de déterminer quelle
est la longueur des brins à réaliser. Les paramètres du dipôle sont déﬁnis sur la
Figure 5.9.
Figure 5.9  Déﬁnition des paramètres du dipôle
Les dimensions pour les deux dipôles en espace libre obtenues par simulation
sont rassemblées dans le Tableau 5.5.
Fréquence 1,175GHz 1,575GHz
wd 12mm 12 mm
gd 6mm 6mm
Ld 50mm 40mm
Table 5.5  Dimensions des deux dipôles en espace libre en simulation
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Réalisation des dipôles
Les dipôles sont réalisés sur des supports plastiques. Nous utilisons du scotch
cuivre pour réaliser les deux brins métalliques du dipôle. L'excitation de chaque
dipôle sera réalisée à l'aide de balun quart d'onde (cf Annexe A). Une photo d'un
des dipôles réalisés est présentée en Figure 5.10.
Figure 5.10  Photo du dipôle à 1,17GHz
Simulations et Mesures de référence à λ/4
Nous vériﬁons ici si les simulations et les mesures de ce système sont en adéqua-
tion. Pour les deux dipôles réalisés nous comparons donc les performances en simu-
lation et en mesures lorsqu'ils sont placés à λ/4 d'un plan métallique. Le plan mé-
tallique utilisé en mesure mesure 300x300 mm2. Les résultats de ces comparaisons
sont donnés en S11 (Figure 5.11) et en gain (Figure 5.12).
Figure 5.11  Comparaison du coeﬃcient de réﬂexion du dipôle à 1,17GHz placé
à λ1,17/4 d'un plan métallique en simulation (courbe bleue) et en mesure (courbe
rouge)
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Figure 5.12  Comparaison du gain total du dipôle à 1,17GHz placé à λ1,17/4 d'un
plan métallique en simulation (courbe bleue) et en mesure (courbe rouge)
Les simulations et les mesures concordent bien pour le dipôle à 1,17GHz placé
à λ1,17/4 d'un CEP. Nous notons un décalage en fréquence (1,1GHz en mesure au
lieu des 1,175GHz de la simulation, décalage de 5%) sur la fréquence de résonance ;
ceci est dû à l'utilisation du support plastique comme substrat du dipôle (εr légère-
ment supérieur à 1). Les gains sont quasiment de même niveau (1 dBi d'écart) à la
fréquence de résonance. Pour le dipôle à 1,57GHz, les résultats de ces comparaisons
sont donnés en S11 (Figure 5.13)et en gain (Figure 5.14).
Nous constatons les même décalages pour le dipôle à 1,57GHz placé à λ1,57/4
d'un CEP que pour celui à 1,17GHz. Nous avons un décalage en fréquence de 5% et
un gain supérieur de 1 dBi à la fréquence de résonance.
5.3.2 Les dipôles sur la SHI
Les dipôles utilisés dans cette section servent à vériﬁer le fonctionnement de
la SHI, notamment au niveau des fréquences et des bandes passantes. Pour se rap-
procher du fonctionnement ﬁnal, où il n'y aura qu'un seule antenne et non deux
(une pour chaque bande) nous allons placer les diﬀérents dipôles à la même hauteur
par rapport à la SHI, indépendamment de leur fréquence de résonance. D'après les
conclusions de la section 5.2.4, nous plaçons les diﬀérents dipôles à 25 mm de la SHI.
144CHAPITRE 5. CARACTÉRISATION DE L'ENSEMBLE ANTENNE + SHI
Figure 5.13  Comparaison du coeﬃcient de réﬂexion du dipôle à 1,57GHz placé
à λ1,57/4 d'un plan métallique en simulation (courbe bleue) et en mesure (courbe
rouge)
Figure 5.14  Comparaison du gain totale du dipôle à 1,57GHz placé à λ1,57/4 d'un
plan métallique en simulation (courbe bleue) et en mesure (courbe rouge)
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Réalisation de la surface périodique
La surface périodique est réalisée conformément à ce qui a été décrit dans la
section 4.4. Les photos du prototype sont montrées sur la Figure 5.15.
Figure 5.15  Photo de la feuille de kapton de 25 µm sur laquelle sont imprimées
les deux couches de la surface périodique a) couche supérieure b) couche inférieure.
Réalisation du plan métallique sous la surface périodique
La SHI est composée de la surface périodique mais doit aussi pour fonctionner
avoir un plan métallique placé en-dessous. Nous avons déterminé dans les simulations
qu'une épaisseur de 4mm d'air entre la surface périodique et le plan métallique
permet d'assurer les bandes de fréquence voulues. Nous n'écartons cependant pas la
possibilité de pouvoir jouer sur cette dimension pour régler d'éventuels décalages en
fréquence après la réalisation du prototype. La réalisation de notre structure sur de
l'air qui nous avait paru plus pertinent au moment de la conception mais s'avère être
plus délicat au moment de la réalisation. L'enjeu principal est d'avoir une surface
périodique complètement plane c'est-à-dire sans variation de sa hauteur sur toute
la surface qu'elle représente. Nous comprenons vite que la gravité va jouer en notre
défaveur. Et nous avons donc le choix entre :
 Faire une structure qui permette de suspendre la surface périodique au-
dessus du plan métallique, à condition que la surface soit réellement plane.
Pour ceci il va falloir tendre la surface périodique. Il va donc falloir un cadre
pour soutenir la surface periodique tendue et des poteaux situés à l'extérieur
de la zone d'étude pour éviter les éventuelles perturbations qu'ils pourraient
créer.
 Utiliser de la mousse dont la permittivité est environ 1, que nous plaçons
entre la surface périodique et le plan métallique. Des couches d'épaisseurs
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diﬀérentes ont été découpées dans l'éventualité de devoir régler la hauteur h
lors des mesures.
Nous avons réalisé les deux types de structures et il s'est avéré que la deux-
ième solution était la plus eﬃcace pour des mesures répétitives, les couches de mousse
étant calibrées. De plus la surface périodique tendue n'était pas complètement plane
et nous pouvions observer une déplétion au centre de la structure. Deux tailles de plan
métallique ont été testées pour les mesures, un plan métallique de 1500x1500mm2
et un plan plus petit de 300x300mm2. Pour ces deux plans les mesures sont équiva-
lentes nous gardons donc pour une question de practicité le petit plan métallique de
300x300mm2.
La photo des diﬀérents éléments du sytème est présentée sur la Figure 5.16.
Sur la photo, l'antenne est une spirale, dans cette section des dipôles sont utilisés.
Le système assemblé est montré en photo sur la Figure 5.17.
Simulations
Nous utilisons les mêmes simulations que dans la section 5.2.3. Pour une hau-
teur ha= 25mm nous avons les résultats pour le dipôle à 1,17GHz sur la Figure 5.18
et pour le dipôle à 1,57GHz sur la Figure 5.19.
Comme attendu le dipôle à 1,17GHz excite correctement la bande qui lui est
associée et quasiment pas la bande haute. La bande passante en simulation du dipôle
à 1,17GHz à 25mm de la SHI bi-bandes est ici de 105MHz (9%) autour de 1,20 GHz.
Le dipôle à 1,57GHz excite bien la bande de la SHI qui lui est associée la bande
passante en simulation du dipôle à 1,57GHz à 25mm au-dessus de la SHI bi-bandes
est de 95MHz (6%) autour de 1,54GHz.
Si nous comparons ces résultats avec les spéciﬁcations demandées, Tableau 5.6,
nous constatons que le système est conforme aux spéciﬁcations pour un élément
rayonnant associé à chaque bande de la SHI.
Mesures
Les résultats de mesure en coeﬃcient de réﬂexion, gain et diagramme de ray-
onnement sont donnés ici. Nous comparons directement sur les mesures de l'antenne
147
Figure 5.16  Photo des diﬀérents éléments composants le système complet, vue
éclatée.
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Figure 5.17  Photo du système complet assemblé a) vue de dessus b) vue de côté.
Spéciﬁcations Simulations
Fréquence basse 1,175GHz 1,20GHz
Bande passante bande basse 24MHz 105MHz
Fréquence haute 1,575GHz 1,575GHz
Bande passante haute 2MHz 105MHz
Table 5.6  Comparaison en fréquences et bandes passantes des résultats de simu-
lation de l'association dipôle à 25mm de la SHI bi-bandes et des spéciﬁcations GNSS
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Figure 5.18  Coeﬃcient de réﬂexion simulé du système antenne/SHI pour un dipôle
à 1,175GHz placé à 25mm de la surface bi-bandes
Figure 5.19  Coeﬃcient de réﬂexion simulé du système antenne/SHI pour un dipôle
à 1,575GHz placé à 25mm de la surface bi-bandes
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sur la SHI, les mesures de référence de l'antenne à λ/4 d'un plan métallique (CEP).
Les résultats sont commentés et une analyse plus détaillée est faite par la suite.
Mesure du coeﬃcient de réﬂexion du dipôle à 1,17GHz
La mesure du coeﬃcient de réﬂexion (Figure 5.20) mesuré pour le dipôle à
1,17GHz sont faites pour ha= 25mm et h= 4mm.
Figure 5.20  Coeﬃcient de réﬂexion mesuré pour le dipôle à 1,17GHz à 25mm
au-dessus de la SHI en vert et en rouge le même dipôle à λ1,17/4 d'un CEP
Les trois fréquences de résonance du système dipôle 1,17GHz + SHI sont
1,1GHz, 1,46GHz et 1,6GHz. Il y a donc trois bandes de fonctionnement alors que
nous en attendions seulement deux, ceci est analysé dans la suite de la section.
Mesure du gain et des diagrammes de rayonnement du dipôle à 1,17GHz
La mesure du gain (Figure 5.21) et les diagrammes de rayonnement (Fig-
ure 5.23) mesurés pour le dipôle à 1,17GHz sont faites pour ha= 25mm et h= 4mm.
Les deux plans de coupe pour les diagrammes de rayonnement sont déﬁnis pour
le dipôle sur la Figure 5.22.
La courbe de référence tracée sur les diagrammes de rayonnement correspond
au diagramme de rayonnement du dipôle à sa fréquence de résonance placé à λ/4
d'un CEP. Pour le dipôle à 1,17GHz, les courbes de références sont donc pour chaque
graphique le diagramme de rayonnement en gain à 1,17GHz pour le dipôle placé à
λ1,17/4 d'un CEP.
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Figure 5.21  Gain total calculé à partir des mesures pour le dipôle à 1,17GHz à
25mm au-dessus de la SHI en vert et et en rouge le même dipôle à λ1,17/4 d'un CEP
Figure 5.22  Plans de coupe sur le dipôle pour les diagrammes de rayonnement
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Figure 5.23  Diagrammes de rayonnement en gain total mesuré pour le dipôle à
1,17GHz à 25mm au-dessus de la SHI a) pour φ = 0◦ et b) pour φ = 90◦ en vert et
en rouge pour le même dipôle à λ1,17/4 d'un CEP
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Pour les fréquences hautes, les diagrammes sont plus directifs. On a toutes fois
le même gain que la référence, il y a donc plus de rayonnement vers l'arrière qui n'est
pas montré sur les courbes. Sur la bande la plus haute, le diagramme est multilobé.
Mesure du coeﬃcient de réﬂexion du dipôle à 1,57GHz
La mesure du coeﬃcient de réﬂexion (Figure 5.24) mesuré pour le dipôle à
1,57GHz sont faites pour ha= 25mm et h= 4mm.
Figure 5.24  Coeﬃcient de réﬂexion mesuré pour le dipôle à 1,57GHz à 25mm
au-dessus de la SHI en vert et en rouge le même dipôle à λ1,57/4 d'un CEP
Les deux fréquences de résonance du système dipôle à 1,57GHz + SHI sont
1,4GHz et 1,63GHz. Avec le dipôle à 1,57GHz nous n'avons donc que deux bandes
de résonance contrairement au dipôle à 1,17GHz.
Mesure du gain et des diagrammes de rayonnement du dipôle à 1,57GHz
La mesure du gain (Figure 5.25) et les diagrammes de rayonnement (Fig-
ure 5.26) mesurés pour le dipôle à 1,57GHz sont faites pour ha= 25mm et h= 4mm.
Les diagrammes sont plus directifs que pour le dipôle au-dessus d'un CEP. Sur
la bande la plus haute, le diagramme est multilobé dans le plan φ = 90◦ par rapport
au diagramme de référence. Le gain total mesuré est donc plus haut pour le dipôle
au-dessus de la SHI que la référence dans les bandes de résonance.
Analyse des résultats
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Figure 5.25  Gain total calculé à partir des mesures pour le dipôle à 1,57GHz à
25mm au-dessus de la SHI en vert et en rouge le même dipôle à λ1,57/4 d'un CEP
Les fréquences de résonance des dipôles sont légèrement décalées par rapport
à leur réglage initial. Ceci s'explique par l'eﬀet du support plastique qui a une per-
mittivité légèrement supérieure à 1 auquel s'ajoute ici l'eﬀet de la SHI (cf 5.2.2).
Deuxièmement, nous constatons que contrairement à ce à quoi nous nous at-
tendions, les dipôles excitent plus que leur simple bande de fonctionnement. Ainsi
nous avons trois fréquences de résonance pour le dipôle à 1,17GHz et deux pour
celui à 1,57GHz. Il semble donc que les dipôles excitent la SHI qui rayonne dans ses
bandes de fonctionnement. Pour les bandes en dehors de celles du dipôle l'adaptation
n'est pas très bonne ce qui s'explique par le fait que les mesures sont faites à travers
l'antenne placée au-dessus de la SHI et du Balun associé. Or ni l'un ni l'autre n'a
une bande passante suﬃsamment large. La conception d'un Balun plus large bande
est alors envisagé.
Le gain du système complet est déﬁni par :
G(Θ,Φ) = 4Π
P (Θ,Φ)
Pd
(5.5)
Avec P (Θ,Φ) la puissance rayonnée par unité d'angle solide et Pd la puissance
disponible en entrée de l'antenne, Pd = Pg(1 − (Γe)2) avec Pg la puissance du
générateur et Γe le coeﬃcient de réﬂexion en entrée de l'antenne. Ce gain est presque
constant sur toute la bande d'étude et supérieur (2 dBi) à celui de l'antenne à λ/4
d'un CEP.
155
Figure 5.26  Diagrammes de rayonnement en gain total mesuré pour le dipôle à
1,57GHz à 25mm au-dessus de la SHI a) pour φ = 0◦ et b) pour φ = 90◦ en vert et
en rouge pour le même dipôle à λ1,57/4 d'un CEP
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Au vu des diagrammes, Figure 5.23 et Figure 5.26, nous voyons que le rayon-
nement du système antenne + SHI est plus directif que celui antenne+CEP ; ceci
est lié à la surface rayonnante. Il va en eﬀet falloir prendre en compte la SHI.
Pour les mesures avec le dipôle à 1,175GHz, nous avons trois fréquences de
résonance ce qui ne devrait pas être le cas. Nous ne devrions voir au mieux que les
deux bandes de fonctionnement de la SHI à 1,175GHz et 1,575GHz. Pour identiﬁer
quelles sont les bandes relatives à la SHI ou au dipôle, nous faisons varier la hauteur
entre la surface périodique et le plan métallique.
Identiﬁcation des bandes
D'après le chapitre 1, une variation de h (hauteur entre la surface périodique
et le plan métallique), fait varier les fréquences des bandes de la SHI. Donc pour une
variation de cette hauteur, les bandes liées à la SHI devraient se décaler alors que
celles liées au dipôle seront moins sujettes à la variation. Comme ha, égale à λ/10,
n'est pas modiﬁée la fréquence de résonance du dipôle reste stable.
Nous réalisons un nouveau dipôle qui est excité par un balun large bande. Ce
balun large bande est décrit en Annexe A. L'impédance d'entrée du dipôle est réglée
à 100Ω pour pouvoir fonctionner avec le balun.
La mesure du coeﬃcient de réﬂexion (Figure 5.27), le gain (Figure 5.28) et
les diagrammes de rayonnement (Figure 5.29) mesurés pour le dipôle à 1,4GHz sont
faites pour ha= 25mm et h= 4mm.
Les trois fréquences de résonance du système dipôle à 1,17GHz avec un balun
large bande + SHI sont 1,17GHz, 1,46GHz et 1,63GHz.
La bande haute de la SHI est excitée mais le balun n'est cependant pas assez
large bande. Nous faisons tout de même l'identiﬁcation des bandes avec ce dispositif.
Les résultats de cette mesure sont présentés sur la Figure 5.30.
Nous concluons donc que les deux bandes liées à la SHI sont les deux plus hautes
(à environ 1,4GHz et 1,62GHz) car lorsque nous modiﬁons la hauteur h le décalage en
fréquence qu'elles subissent (200MHz pour 1,4GHz et 140MHz pour 1,62GHz entre
4 et 10 mm) est plus grand que celui de la première bande (40MH entre 4 et 10 mm)
qui représente le dipôle réglé à 1,17GHz et correspond aux décalages des fréquences
de résonance de la SHI.
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Figure 5.27  Coeﬃcient de réﬂexion mesuré pour le dipôle à 1,17GHz à 25mm
au-dessus de la SHI en vert et en rouge le même dipôle à λ1,17/4 d'un CEP
Figure 5.28  Gain total calculé à partir des mesures pour le dipôle à 1,17GHz à
25mm au-dessus de la SHI en vert et en rouge le même dipôle à λ1,17/4 d'un CEP
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Figure 5.29  Diagrammes de rayonnement en gain total mesuré pour le dipôle à
1,17GHz avec une balun large bande à 25mm au-dessus de la SHI a) pour φ = 0◦ et
b) pour φ = 90◦ en vert et en rouge pour le même dipôle à λ1,17/4 d'un CEP
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Figure 5.30  Identiﬁcation des bandes correspondantes à la SHI et au dipôle
Si nous comparons les fréquences de résonance de la SHI mesurées et simulées,
nous remarquons que la fréquence haute de la SHI n'a quasiment pas été décalée (5%)
en revanche la fréquence basse est complètement à côté des prévisions de la simulation
avec les modes de Floquet (décalage de 30% dû à un problème d'adéquation entre les
simulations et la réalisation sur les valeurs des capacités des cellules-L5). Une mesure
avec un dipôle dans la bande basse de la SHI, c'est-à-dire à 1,4GHz est présentée en
Annexe C, elle conﬁrme que la bande de la SHI est bien à 1,4GHz.
De l'analyse du gain et des diagrammes du dipôle à 1,17GHz au-dessus de
la SHI (Figure 5.28 et Figure 5.29), nous pouvons conﬁrmer que la SHI rayonne
eﬃcacement sur toute la bande de fréquence lorsqu'elle est excitée par un dipôle à
basse fréquence. Dans les bandes de la SHI une adaptation d'impédance est réalisée
au travers du dipôle qui fait oﬃce d'excitateur [96].
Comparaison par rapport à la référence
Nous constatons que pour les deux dipôles les résultats sont équivalents en gain
et en diagramme de rayonnement pour une épaisseur totale du système inférieure.
160CHAPITRE 5. CARACTÉRISATION DE L'ENSEMBLE ANTENNE + SHI
Nous avons une réduction d'épaisseur de 30% avec l'utilisation d'une SHI par rapport
au plan métallique.
Pour les performances du dipôle à 1,175GHz qui excite et fait rayonner la
SHI bien qu'il soit en dehors de ses bandes de fonctionnement, nous constatons
que l'adaptation de ce dipôle est tout à fait satisfaisante bien qu'il soit placé à
moins de λ1,17/4 d'une surface qui n'est pas un CMA. Nous avons une réduction
d'épaisseur dans ce cas de 55% par rapport au même dipôle à λ1,17/4 d'un CEP et
un fonctionnement tri-bande.
5.3.3 Conclusions
Dans cette section, nous avons tout d'abord constaté que la bande basse de
la SHI est décalée par rapport aux simulations. La raison de ce décalage est étudiée
dans la section suivante.
Malgrè ce décalage, les mesures avec les dipôles conﬁrment que la SHI fonc-
tionne correctement dans ses deux bandes. Autrement dit dans ses deux bandes de
fonctionnement la SHI agit comme un CMA et permet une bonne adaptation et un
bon rayonnement de l'antenne pour une distance entre l'antenne et ce plan réﬂecteur
inférieure à celle avec une CEP. Les gains dans ces bandes sont également supérieurs
à la référence.
Enﬁn, les mesures montrent que nous pouvons exciter et faire rayonner eﬃ-
cacement une SHI dans ses bandes de fonctionnement avec une antenne fonctionnant
pour une fréquence en dehors des bandes de la SHI.
5.4. Réglage des fréquences
Nous allons maintenant essayer de régler le décalage en fréquence des mesures
par rapport aux simulations. Pour ceci nous avons plusieurs solutions, celles venant
de la conception initiale du motif et une autre découlant des résultats de mesures
précédents. On rappelle que nous souhaitons avoir une SHI dont les deux bandes
sont L5 et L1 (1,175GHz et 1,575GHz) et que nous avons réalisé une SHI aux bandes
1,4GHz et 1,6GHz.
Dans la section 5.3, nous avons constaté qu'il était possible d'exciter et faire
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rayonner une SHI dans ses bandes de fréquences avec une antenne hors de ces bandes.
Et ceci sans dégrader les performances de l'antenne. Lorsque nous utilisons un dipôle
dont la fréquence de résonance est celle d'une des bandes de la SHI et que nous
plaçons ce dipôle au-dessus de celle-ci, nous constatons dans la bande de fréquence
un couplage entre la SHI et le dipôle. Avec une excitation hors bandes de la SHI,
nous allons pouvoir constater l'eﬀet des réglages sur les bandes de fréquence sans
avoir ces eﬀets de couplage.
Nous utilisons le dipôle fonctionnant à 1,17GHz avec le Balun large bande pour
les mesures de réglage.
5.4.1 Réglage de l'épaisseur de la SHI
Lors de la conception du motif nous avons ﬁxé la hauteur entre la surface
périodique et la plan métallique (4mm), le tout réalisant une SHI. La variation de
cette hauteur permet de faire varier les fréquences pour lesquelles le déphasage du
coeﬀcient de réﬂexion est nul. Pour abaisser la fréquence de résonance, comme nous
le souhaitons pour pouvoir récupérer la bande L5 du GNSS, il faut augmenter l'é-
paisseur de la SHI. Ceci est illustré par la Figure 5.31 et la Figure 5.32 qui montrent
les variations de la phase du coeﬃcient de réﬂexion en fonction de l'épaisseur de la
SHI en simulation (mode de Floquet) pour respectivement la bande basse et la bande
haute.
Nous constatons que le décalage en fréquence est aussi important pour la
fréquence basse que pour la haute. Nous ne pourrons donc pas régler le décalage
de la fréquence basse uniquement avec cette technique.
Les mesures faites avec le dipôle à 1,17GHz avec le Balun large bande pour
trois épaisseurs de SHI diﬀérentes (4, 7 et 10 mm) conﬁrment ceci. Les résultats de
ces mesures ont déjà été présentés sur la Figure 5.30. Une comparaison des décalages
en fréquences entre mesure et simulation pour les deux bandes de la SHI pour une
même variation d'épaisseur (entre 4 et 7mm) est présentée dans le Tableau 5.7.
Variation de fréquence entre 4 et 7mm Simulations Mesures
Bande basse de la SHI 9% 10%
Bande haute de la SHI 10% 8%
Table 5.7  Comparaison des décalages en fréquences entre mesure et simulation
pour les deux bandes de la SHI entre 4 et 7mm
L'idéal serait d'avoir une SHI avec laquelle nous pourrions avoir une hauteur
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Figure 5.31  Phase du coeﬃcient de réﬂexion pour une cellule bi-bandes en simu-
lation excitée par le premier mode de Floquet pour diﬀérentes épaisseurs autour de
la bande basse (L5)
Figure 5.32  Phase du coeﬃcient de réﬂexion pour une cellule bi-bandes en simu-
lation excitée par le premier mode de Floquet pour diﬀérentes épaisseurs autour de
la bande haute (L1)
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pour la fréquence haute et une hauteur diﬀérente pour la fréquence basse ; ceci est
réalisable si nous séparons les cellules-L1 des cellules-L5 en les mettant sur deux
substrats diﬀérents. Avec un tel dispositif nous pourrions alors régler séparément les
deux fréquences. Pour des raisons de coût et de temps nous n'auront pas l'occasion
de réaliser une nouvelle SHI.
5.4.2 Ajout de capacité
Le décalage de la fréquence basse est bien plus important que celui de la
fréquence haute, nous pouvons donc essayer de jouer sur un paramètre qui af-
fecte quasiment uniquement la fréquence basse. Le paramètre qui joue le plus sur
la fréquence basse est la capacité liée aux cellules-L5.
Ceci est illustré par la Figure 5.33 et la Figure 5.34, qui représentent la variation
de la phase du coeﬃcient de réﬂexion de la SHI pour diﬀérentes valeurs de capacités
des cellules-L5 pour respectivement la bande basse et la bande haute.
Figure 5.33  Phase du coeﬃcient de réﬂexion pour une cellule bi-bandes en simu-
lation excitée par le premier mode de Floquet pour diﬀérentes valeur de la capacité
associée aux cellules-L5 autour de la bande basse (L5)
Nous constatons, à partir du Tableau 5.8 qui regroupe la variation en fréquence
sur les deux bandes en simulation, que la variation de la capacité des cellules-L5 fait
varier aussi bien la fréquence basse que la haute mais dans des proportions moindres.
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Figure 5.34  Phase du coeﬃcient de réﬂexion pour une cellule bi-bandes en simu-
lation excitée par le premier mode de Floquet pour diﬀérentes valeur de la capacité
associée aux cellules-L5 autour de la bande haute (L1)
Variation de fréquence entre 0,1 et 0,6 pF Simulations
Bande basse de la SHI 13%
Bande haute de la SHI 8%
Table 5.8  Comparaison des décalages en fréquences en simulation pour les deux
bandes de la SHI entre 0,1 et 0,6 pF
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Une série de mesures est faite pour valider ceci. Nous n'avons malheureusement
pas eu, par manque de temps, la possibilité de faire réaliser un deuxième prototype
de SHI, nous allons donc augmenter les capacités des cellules-L5 de la SHI exis-
tante. Pour ceci nous plaçons en parallèle des capacités préexistantes des plaques de
cuivre. Nous augmentons ainsi la valeur des capacités inter cellules-L5. Comme pour
les dipôles, cette couche supplémentaire est réalisée sur un support plastique et les
capacités sont réalisées avec du ruban adhésifs cuivre. Nous jouons sur la distance
entre la SHI et cette couche pour faire varier la capacité des cellules-L5. La couche
supplémentaire réalisée est présentée sur la Figure 5.35.
Figure 5.35  Feuille avec des patchs métalliques pour la réalisation de capacités
plaques parallèles avec la surface périodique existante
Les résultats des mesures associées à l'ajout de ces capacités sont présentées
sur la Figure 5.36.
Les résultats en mesures sur la variation des fréquences en fonction des capac-
ités sont présentés dans le Tableau 5.9.
Variation de fréquence Mesures
Bande basse de la SHI 7%
Bande haute de la SHI 6%
Table 5.9  Comparaison des décalages en fréquences en mesure pour les deux
bandes de la SHI entre le maximum de capacité ajouté et pas de capacité ajouté
Nous constatons donc que l'augmentation de la valeur des capacités des cellules
L5 permet bien de diminuer la fréquence de résonance de la bande basse. L'eﬀet
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Figure 5.36  Variation du coeﬃcient de réﬂexion de l'antenne par ajout de capacités
sur les cellules L5. La courbe noire représente la SHI de base et les courbes bleue,
verte et rouge montrent des SHI avec des capacités L5 de plus en plus fortes
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est cependant autant marqué sur cette bande que sur la bande haute ; ceci peut
s'expliquer par le fait qu'en simulation les éléments sont localisés alors qu'en mesure
les capacités réalisées sont très longues (distribuées sur le gap entre deux cellules-L5),
la répartition des courants à l'intérieur des cellules n'est donc pas la même et est
donc moins propice à la diminution de la fréquence de la bande basse.
Si nous voulons avoir une SHI bi-bandes pour L1 et L5, il faut fabriquer une
nouvelle SHI. Pour des raisons de coût et de temps nous n'aurons pas l'occasion de
réaliser une nouvelle SHI. Pour la suite des mesures nous utilisons donc la SHI dont
les capacités ne sont pas adaptées aux bandes L1 et L5 mais dont les résultats sont
entièrement transposables à ses fréquences.
5.4.3 Conclusions sur le réglage des fréquences
Sans réaliser une nouvelle SHI, nous n'arrivons pas à récupérer la bande L5 sans
toucher à la bande L1. Nous avons toutefois identiﬁé les paramètres permettant le
réglage indépendant des bandes de fréquences. Nous avons aussi identiﬁé l'erreur qui
a entraîné le décalage de la bande basse par rapport aux simulations. Les capacités
des cellules-L5 réalisées ne sont en eﬀet pas aussi fortes que celles de la simulation.
Nous pouvons cependant constater ici, qu'avec le dipôle hors bande à 1,17GHz,
nous obtenons les deux bandes voulues en ajoutant les capacités L5. Pour la courbe
verte de la Figure 5.36, nous constatons que le dispositif fonctionne bien dans les
bandes voulues. Les spéciﬁcations GNSS en bande passante sont respectées et nous
avons une réduction d'épaisseur de 30% par rapport à l'antenne à λ/4 au-dessus d'un
plan métallique.
Nous notons cependant que nous avons une troisième bande ici que nous n'u-
tiliserons pas (la deuxième bande de la SHI). Une SHI mono-bande suﬃt à un fonc-
tionnement de ce type. Une SHI bi-bandes permet d'avoir un fonctionnement tri-
bandes (nous pouvons alors penser à régler la bande basse de la SHI sur la bande L2
du GPS à 1,21GHz).
Ainsi sur la courbe verte, nous obtenons bien les bandes L5 et L1 du GNSS,
en plus d'une troisième bande à 1,38GHz. La comparaison des performances de ce
système avec les spéciﬁcations est donnée dans le Tableau 5.10.
Ce système remplit donc quasiment les spéciﬁcations en fréquence (léger dé-
calage en fréquence sur la fréquence haute), pour une réduction de hauteur de 55%
par rapport au même dispositif à λ1,17/4. Il est en revanche en polarisation rectiligne
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Spéciﬁcations Mesures système dipôle large bande+ SHI capa L5 renforcée
Fréquence basse 1,175GHz 1,18GHz
Bande passante basse 24MHz 50MHz
Fréquence haute 1,575GHz 1,56GHz
Bande passante haute 2MHz 20MHz
Table 5.10  Comparaison des mesures du système avec un dipôle à 1,17GHz et
un balun large bande sur une SHI avec des capacités L5 renforcées par rapport aux
spéciﬁcations GNSS
alors que nous cherchons une polarisation circulaire.
5.5. Conclusions
Dans ce chapitre nous avons donc montré qu'une antenne ne peut pas être
placée dans le plan d'un réﬂecteur SHI pour fonctionner eﬃcacement. Dû au fort
couplage entre les deux éléments il faut les séparer d'une certaine distance que nous
avons identiﬁée. L'étude du couplage nécessite d'être approfondie, cependant nous
trouvons ici une hauteur limite entre λ/8 et λ/10. Comme nous souhaitons une
miniaturisation en épaisseur nous choisissons une hauteur ha réalisant un bon com-
promis entre bande passante, adaptation et épaisseur minimale pour les deux bandes
de fréquences qui nous intéressent. Les mesures sont donc faites pour une distance
ha=25 mm (taux de réduction d'épaisseur de 30% pour L1 et 55% pour L5). Les
résultats de mesures faites pour diﬀérents dipôles montrent que la SHI bien qu'ayant
ses bandes décalées par rapport aux simulations fonctionne bien comme une CMA
dans deux bandes. De ces mesures nous remarquons en plus que nous pouvons ex-
citer et faire rayonner la SHI dans ses bandes pour un excitateur hors de ces bandes.
Nous obtenons des diagrammes de rayonnement légèrement plus directif que ceux du
dipôle à λ/4 d'un CEP et des niveaux de gain maximums supérieurs.
De plus, nous constatons que le décalage en fréquence sur la bande basse de la
SHI est dû à une erreur entre la simulation et la réalisation des capacités des cellules-
L5. Néanmoins , nous avons identiﬁé les paramètres qui permettent le réglage des
bandes de fréquences. Ainsi en réévaluant les capacités, et en fabriquant une nouvelle
SHI nous pourrions obtenir une SHI dans les bandes GNSS adéquates.
Pour ﬁnir, en combinant l'excitation hors bande et l'ajout de capacités sup-
plémentaires nous obtenons une structure en polarisation rectiligne tri-bande, dont
deux des bandes sont conforment aux spéciﬁcations du GNSS sauf en terme de po-
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larisation. Pour satisfaire cette condition sur la polarisation nous poursuivons l'étude
par l'utilisation d'antennes en polarisation circulaire.
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Chapitre 6
Recherche de la polarisation
circulaire
Nous avons vu dans le chapitre précédent que la SHI fonctionne correctement
pour ses deux bandes (même si ce ne sont pas les bandes que nous visions au dé-
part). Elle présente donc dans ces bandes un comportement de CMA permettant la
réduction d'épaisseur du dispositif antenne/SHI de 30%. Ceci a été vériﬁé pour des
antennes en polarisation rectiligne, or nous cherchons un dispositif en RHCP. Nous
allons donc maintenant nous focaliser sur la poursuite de la polarisation circulaire.
Nous allons donc utiliser dans ce chapitre des antennes en polarisation circulaire.
Nous commençons par l'étude d'un dipôle croisé conçu a une fréquence hors des
bandes de la SHI et qui excite et fait rayonner la SHI dans ses bandes. Nous nous
orientons ensuite vers une solution avec une antenne spirale qui grâce à sa large bande
passante permet de couvrir l'ensemble des fréquences GNSS et donc des bandes de
la SHI. Nous ﬁnissons par optimiser l'épaisseur du dispositif complet et de vériﬁer
son bon fonctionnement.
6.1. Généralités
6.1.1 La polarisation circulaire
La polarisation du champ électromagnétique rayonné par une antenne est don-
née par la trace dans un plan ﬁxe de l'évolution temporelle du vecteur champ élec-
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trique lorsque l'onde s'éloigne de l'émetteur. La polarisation peut être rectiligne,
circulaire, ou elliptique. Dans un système de coordonnées sphériques, le plan de po-
larisation est le plan perpendiculaire à la direction de propagation, tangent à la
sphère de rayon R. Dans le cas général l'ellipse de polarisation se déﬁnit par ses
composantes vecteurs (Eθ ,Eφ ), elle est exprimée par la relation :
E = E0
e−jkr
r
uˆ (6.1)
Avec uˆ = αEθ + βEφ et |α|2 + |β|2 = 1 En temporel nous avons :
E(t) =
E0
r
[|α| cosωt− kr + arg(α)Eθ + |β| cosωt− kr + arg(β)Eφ] (6.2)
L'équation de l'ellipse de polarisation représentée sur la Figure 6.1 s'exprime
par :
E2θ (t)
Eθm
+
E2φ(t)
Eφm
− 2 cos δEθ(t)Eφ(t)
EθmEφm
− sin δ2 = 0 (6.3)
Figure 6.1  Ellipse de polarisation
Avec ici δ = αθ − αφ la diﬀérence de phase entre la composante suivant θ et
celle suivant φ.
Les paramètres caractéristiques de la polarisation du champ électrique sont
l'angle ψ compris entre 0◦ et 180◦ que forme le grand axe de l'ellipse avec la direction
Eθ.
tan 2ψ =
2EθEφ cos δ
E2θ − E2φ
(6.4)
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Le rapport axial (RA) qui est le rapport du grand axe au petit axe de l'ellipse :
RA =
|Eθ|
|Eφ| (6.5)
Dans l'équation de l'ellipse nous remplaçons a1 = |E2θ |+ |E2φ| et a2 = |Eθ||Eφ|
Nous aurons :
RA =
a1 +
√
a21 − 4a22 sin δ2
a1 −
√
a21 − 4a22 sin δ2
1/2
(6.6)
RA=∞ en polarisation rectiligne et 1 en polarisation circulaire. Par la suite
nous considérons qu'une antenne est en polarisation circulaire lorsque son rapport
axial est inférieur à 0,5 (ou 3dB).
6.1.2 Recombinaison des mesures en RHCP
Les mesures faites en chambre nous donne les paramètres S, du quadripôle
réalisé par l'antenne cornet et notre système. Comme nous l'avons vu dans le chapitre
précédent, nous nous servons de l'équation des télécommunications pour avoir le gain
de notre système à partir du coeﬃcient de transfert S21.
Nous avons besoin des gains RHCP et LHCP pour que les résultats de mesures
avec les antennes circulaires soient pertinents. Or les mesures nous donnent un équiv-
alent de champ issu du S21 suivants θ et φ, il faut donc recombiner ces champs en
RHCP et LHCP. Nous avons en RHCP :
RHCP =
1√
2
(H − jV ) (6.7)
Et en LHCP :
LHCP =
1√
2
(H + jV ) (6.8)
Avec H porté par θ et V porté par φ.
6.1.3 Le dipôle croisé
Nous réalisons un dipôle croisé pour une fréquence en dehors des bandes de
fonctionnement de la SHI bi-bandes. Le dipôle croisé est une antenne en polarisa-
tion circulaire. En excitant la structure hors bandes en polarisation circulaire, nous
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voulons voir comment réagit la surface SHI et notamment voir si elle rayonne en
polarisation circulaire.
Principe de fonctionnement
Le dipôle croisé est créé en mettant en quadrature spatiale deux dipôles clas-
siques. Pour créer la polarisation circulaire nous alimentons le deux dipôles en quadra-
ture de phase. Ainsi la polarisation circulaire créée est la combinaison de deux po-
larisations rectilignes en quadrature de phase. Le fonctionnement de ce dipôle en
polarisation circulaire repose donc sur une bonne excitation.
Excitation
Chacun des deux dipôles doit avoir une excitation équilibrée pour fonctionner
correctement, nous mettons donc en entrée de chaque dipôle un balun λ/4. Ceci
est ce qui a déjà été réalisé pour les dipôles simples. Nous devons en plus créer
ici un déphasage de 90◦ entre les deux dipôles. Nous branchons donc un coupleur
réalisant ce déphasage en entrée des deux dipôles. Le schéma du dipôle croisé avec
son excitation est montré en Figure 6.2.
Figure 6.2  Schéma du double dipôle en polarisation circulaire
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6.1.4 L'antenne spirale d'Archimède
L'antenne spirale réalisée est basée sur une spirale d'Archimède mais n'est pas
auto-complémentaire. Ce n'est pas une antenne indépendante de la fréquence car
l'espace entre chaque courbe est caractérisé par une constante et non un angle. Elle
présente cependant des caractéristiques en gain relativement stables pour une bande
de fréquence très large. De plus nous choisissons cette antenne plutôt que la spirale
équiangulaire (qui est indépendante en fréquence) car elle est plus compacte [97],
[76] et [98].
La géométrie de la spirale, Figure D.1, ainsi que son principe de fonctionnement
sont présentés en détails en Annexe D.
Figure 6.3  Schéma d'une spirale d'Archimède à deux brins
Nous retenons ici que par la suite nous exciterons le mode 1 de la spirale.
6.1.5 Simulations
Les antennes en polarisation circulaire, autant le dipôle croisé que la spi-
rale, ne présentent malheureusement pas les même symétries électromagnétiques que
les dipôles simples. Nous ne pourrons donc pas réduire la taille du problème an-
tenne+SHI. La taille des simulations comprenant le dispositif entier est bien trop
élevée et aucune de celles que nous avons entreprises n'a abouti à des résultats perti-
nents. Les simulations présentées dans ce chapitre ce limiteront donc aux simulations
des antennes à λ/4 d'un plan métallique.
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6.2. Dipôle croisé sur SHI
6.2.1 Réalisation
Le dipôle croisé a été réalisé comme les dipôles simples précédents, c'est-à-dire
avec du scotch cuivre collé sur un support plastique. Chacun des deux dipôles est
alimenté par un balun quart d'onde et chaque entrée des baluns est reliée à une des
sorties d'un coupleur. Une photo du dipôle réalisé est en Figure 6.4.
Figure 6.4  Vue de dessus du dipôle croisé réalisé
Les dimensions du dipôle sont choisies de telle sorte qu'il fonctionne pour une
fréquence en dehors des bandes de la SHI. Ainsi nous avons Wd=12mm, gd=6mm
et Ld=50mm. L'espace au centre des dipôles ne permettant pas en pratique d'avoir
ces dimensions nous chanfreinons les deux dipôles au centre.
6.2.2 Mesures
Comme pour les mesures eﬀectuées avec les antennes en polarisation rectiligne,
les mesures avec les antennes en polarisation circulaire sont faites en chambre ané-
choïque. Nous ajoutons aux résultats de mesures l'information sur le rapport axial
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de l'antenne. Comme dans le chapitre précédent, les résultats de mesures de l'an-
tenne au-dessus de la SHI sont comparés avec ceux de l'antenne à λ1,2/4 d'un plan
métallique. Le dipôle est placé à 25mm de la SHI. Celle-ci a une épaisseur de 4mm
et n'a pas de capacités renforcées.
Coeﬃcient de réﬂexion, gain et rapport axial
Les résultats de mesures de ce dipôle en polarisation circulaire sont donnés pour
le coeﬃcient de réﬂexion sur la Figure 6.5, le gain sur la Figure 6.6 et le rapport axial
sur la Figure 6.7.
Figure 6.5  Coeﬃcient de réﬂexion mesuré pour le dipôle à 1GHz à 25mm au-dessus
de la SHI en vert et en rouge le même dipôle à λ1/4 d'un CEP
Les trois fréquences de résonances du système dipôle croisé + SHI sont 1GHz,
1,46GHz et 1,62GHz. Ces résonances ne sont pas très marquées. Nous constatons ici
que la fréquence de résonance du dipôle est décalée et est à 1GHz.
Nous constatons comme pour les mesures en polarisation rectiligne que le gain
total de l'antenne sur la SHI est plus élevé (directivité augmentée car antenne+SHI
plus grande) que le dipôle de référence. Nous constatons aussi au vu des gains en
fréquences que le dipôle croisé est en polarisation RHCP de bonne qualité.
Le rapport axial indique que le système antenne + SHI est en RHCP pour
1GHz, 1,5 GHz et 1,62GHz. Bien que la fréquence de résonance du dipôle soit très
éloignée des bandes de la SHI, Nous constatons une réponse de la SHI dans ses
178 CHAPITRE 6. RECHERCHE DE LA POLARISATION CIRCULAIRE
Figure 6.6  Gain (dBi) calculé à partir des mesures pour le dipôle à 1GHz à 25mm
au-dessus de la SHI. Le gain total est en vert, en rouge le gain RHCP, et en bleu
foncé le gain LHCP et respectivement pour les même couleurs avec des tirets la même
chose pour le même dipôle à λ1/4 d'un CEP
Figure 6.7  Rapport axial mesuré pour le dipôle à 1GHz à 25mm au-dessus de la
SHI en vert et en rouge le même dipôle à λ/4 d'un CEP
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deux bandes en RHCP. La SHI semble donc supporter correctement la poalrisation
circulaire en excitation hors de ses bandes.
Diagramme de rayonnement dans les bandes
Les diagrammes de rayonnement en gain sont pris dans le plan φ = 0◦. Nous
traçons sur la Figure 6.8 le gain RHCP et le gain LHCP.
Nous constatons ici que nous avons bien une polarisation circulaire pour les
trois fréquences. Nous constatons comme dans le chapitre précédent que les dia-
grammes sont plus directifs que la référence dans les bandes de la SHI. Pour la
fréquence la plus haute, à 1,6GHz, le rayonnement est plus perturbé. Cependant, la
mesure du diagramme a été faite pour une fréquence de 1,6GHz alors que d'après le
rapport axial la meilleure polarisation est pour 1,62GHz.
6.2.3 Conclusions
Nous venons de montrer que la SHI réagit bien à une excitation hors bande en
polarisation circulaire. Une conception plus soignée du dipôle pourrait apporter de
meilleurs résultats, notamment en utilisant des Baluns large bande pour l'excitation
des deux dipôles. Si nous combinons ceci avec la conception de dipôle plus haut
en fréquence, nous pourrions exciter correctement la bande haute de la SHI. Nous
préférons concevoir une antenne large bande qui couvrira toute la zone de mesure
souhaitée cette antenne fonctionnant avec un balun large bande. Nous allons donc
utiliser pour la suite de l'étude une antenne spirale d'Archimède. Nous ne regardons
plus l'excitation hors bandes mais le couplage entre l'antenne spirale et les bandes
de la SHI dans des bandes communes.
6.3. l'antenne spirale sur la SHI
Nous concevons une antenne spirale capable de couvrir toute la bande GNSS
entre 1,17GHz et 1,575GHz. Cette antenne sera alimentée par un Balun large bande,
le même que celui qui a déjà été utilisé avec le dipôle en polarisation rectiligne. Ce
balun couvre donc en simulation toute la bande qui nous intéresse.
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Figure 6.8  Diagramme de rayonnement en gain mesuré pour le dipôle à 1GHz à
25mm au-dessus de la SHI en rouge le gain RHCP, et en bleu foncé le gain LHCP et
respectivement pour les même couleurs avec des tirets la même chose pour le même
dipôle à λ1/4 d'un CEP
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6.3.1 Réalisation
La spirale d'Archimède est réalisée sur du verre-epoxy de 0,8mm avec εr = 4.
Ses dimensions sont c=6 mm, s=2 mm, r1=6 mm et r2=60 mm. Les extrêmités de la
spirale sont progressivement amincies aﬁn que celle-ci tienne parfaitement dans un
cercle. Une photo de la spirale réalisée avec les axes de coupe pour les diagrammes
de rayonnement est donnée en Figure 6.9.
Figure 6.9  Photo de la spirale réalisée
6.3.2 Spirale sur SHI
Nous plaçons la spirale réalisée à 25mm au-dessus de la SHI.
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Coeﬃcient de réﬂexion, gain et rapport axial
Les résultats de mesures de la spirale sur la SHI sont donnés pour le coeﬃcient
de réﬂexion sur la Figure 6.10, le gain sur la Figure 6.11 et le rapport axial sur la
Figure 6.12. La comparaison présentée sur ces ﬁgures avec la référence, c'est-à-dire
la spirale à λ/4 d'un CEP est faite pour une longueur d'onde correspondant à la
fréquence centrale de la spirale, soit 1,36GHz.
Figure 6.10  Coeﬃcient de réﬂexion mesuré pour la spirale à 25mm au-dessus de
la SHI en vert et en rouge la même spirale à λ1,36/4 d'un CEP
Si nous regardons la bande passante de la spirale en adaptation nous constatons
que celle-ci couvre bien toute la bande GNSS. On constate aussi entre les deux bandes
de la SHI un passage en polarisation rectiligne. Nous ne l'avons pas vériﬁé mais il
se peut que ceci soit causé par une bande interdite créée dans la SHI. Par rapport à
l'excitation avec le dipôle croisé, cette coupure est plus marquée avec la spirale car
celle-ci couvre en bande passante les bandes de la SHI.
Si nous regardons maintenant la bande passante en polarisation, nous consta-
tons que la spirale présente une bonne polarisation RHCP dans les deux bandes de la
SHI, ici à 1,54 et 1,62 GHz. A basse fréquence (vers 1,3 GHz), la SHI ne présente pas
de bandes de fonctionnement, la polarisation RHCP de la spirale est alors dégradée
à cause de la faible hauteur entre la spirale et la SHI qui est vue comme un CEP.
La bande passante des bandes de la SHI avec la spirale est donc de 9% sur la
bande basse et est plus étroite pour la bande haute (2,5%).
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Figure 6.11  Gain (dBi) calculé à partir des mesures pour la spirale à 25mm au-
dessus de la SHI. Le gain total est en vert, en rouge le gain RHCP, et en bleu foncé le
gain LHCP et respectivement pour les même couleurs avec des tirets la même chose
pour la même spirale à λ1,36/4 d'un CEP
Figure 6.12  Rapport axial mesuré pour la spirale à 25mm au-dessus de la SHI en
vert et en rouge clair la même spirale à λ1,36/4 d'un CEP
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Diagramme de rayonnement dans les bandes
Les diagrammes de rayonnement en gain sont pris dans le plan φ = 0◦. Nous
traçons sur la Figure 6.13 le gain RHCP et le gain LHCP.
Dans les bandes de la SHI (1,54 et 1,62 GHz) les diagrammes de rayonnement
montrent une bonne polarisation circulaire droite. Le diagramme de rayonnement de
la bande haute, un peu dégradé par rapport aux diagrammes des deux bandes in-
férieures mais garde la même forme que le diagramme de référence de l'antenne à λ/4
d'un CEP. C'est donc un eﬀet de l'antenne elle-même qui dégrade le rayonnement.
6.3.3 Optimisation de l'épaisseur de la structure
Toutes les mesures faites au cours de ce chapitre l'ont été pour une hauteur ha
entre l'antenne et la SHI de 25mm. On rappelle que cette hauteur a été choisie car
elle présenté un bon compromis entre bande passante, adaptation et minimisation
de l'épaisseur de la strucuture. Nous cherchons ici à optimiser cette hauteur ha aﬁn
de minimiser l'épaisseur de la structure. Une série de mesures avec la spirale à une
hauteur ha de la SHI bi-bandes est donc faite. Les résultats sur le rapport axial de
ces mesures sont présentées sur la Figure 6.14.
Nous constatons que si nous augmentons ha (29 mm) le rapport axial est
amélioré. Si en revanche, nous diminuons cette hauteur (22 et 19 mm) il existe une
zone (entre 25 et 22 mm) pour laquelle les fréquences des bandes SHI sont à peu près
stables. Cependant leurs bandes passantes diminuent ; ceci conﬁrme les conclusions
de la section 5.2.4. Pour une hauteur ha trop faible (19 mm) les fréquences des bandes
SHI sont décalées et dans le cas de la mesure, la bande haute de la SHI disparait.
Les résultats de mesures sur les bandes passantes et les fréquences centrales associées
sont données dans le Tableau 6.1.
ha 19mm 22mm 25mm 29mm
Fréquence centrale bande basse 1,47GHz 1,56GHz 1,54GHz 1,47GHz
Bande passante bande basse 1,3% 8% 9% 1,3%
Fréquence centrale bande haute - 1,64GHz 1,62GHz 1,58GHz
Bande passante bande haute - 3% 2,5% 2,5%
Table 6.1  Comparaison en fréquences et bandes passantes des résultats de mesures
de l'association spirale à ha variable de la SHI bi-bandes
En conclusion, la hauteur choisie de 25mm permet un bon fonctionnement de la
structure. Nous pouvons cependant diminuer l'épaisseur de la structure en plaçant
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Figure 6.13  Diagramme de rayonnement en gain mesuré pour la spirale à 25mm
au-dessus de la SHI en rouge le gain LHCP, et en bleu foncé le gain RHCP et
respectivement pour les même couleurs avec des tirets la même chose pour la même
spirale à λ1,36/4 d'un CEP
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Figure 6.14  Rapport axial de la structure spirale + SHI pour diﬀérentes valeur
de ha, en bleu clair ha=29mm, en bleu ha=25mm, en vert ha=22mm, en rouge
ha=19mm
l'antenne à 22mm de la SHI. Nous gardons alors à peu près les même fréquences
de résonance mais en dégradant légèrement les bandes passantes. Les fréquences de
résonances de la structure pour ha=22mm sont 1,34GHz, 1,56GHz et 1,64GHz. Les
diagrammes de rayonnement dans ces bandes de la structure avec la spirale à 22mm
de la SHI bi-bandes sont donnés sur la Figure 6.15.
Les diagrammes ont la même forme que pour les mesures à 25 mm. La diminu-
tion de ha dégrade donc uniquement les bandes passantes des bandes de la SHI et
dans une moindre mesure.
6.4. Conclusions
Nous avons montré dans ce chapitre que la SHI supporte la polarisation circu-
laire. Avec un excitateur RHCP hors des bandes de la SHI (dipôle croisé), la struc-
ture avec la SHI fonctionne correctement en RHCP. La structure fonctionne aussi en
RHCP pour une antenne large bande couvrant les bandes de la SHI (spirale).
La bande haute de la SHI ne varie pas selon les antennes que nous utilisons
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Figure 6.15  Diagramme de rayonnement en gain mesuré pour la spirale à 22mm
au-dessus de la SHI en rouge le gain LHCP, et en bleu foncé le gain RHCP et
respectivement pour les même couleurs avec des tirets la même chose pour la même
spirale à λ1,36/4 d'un CEP
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comme excitateur. La bande basse est quant à elle décalée par rapport aux mesures
en polarisation rectiligne. Nous trouvons une bande autour de 1,56GHz pour les
antennes en polarisation circulaire alors que pour l'excitation avec les dipôles nous
trouvions plutôt une bande à 1,4GHz. Cette bande est donc plus sensible au type
d'excitation, et est sûrement dû au nombre limité des cellules-L5 constituant la SHI
bi-bandes et à la forme des cellules. En eﬀet les motifs choisis pour la réalisation de la
SHI bi-bandes sont des carrés. Ces motifs sont tout à fait adaptés à des polarisation
rectiligne ou circulaire par combinaison de modes orthogonaux. Pour la spirale dont
les courants rayonnants suivent la forme de la spirale, le motif carré n'est pas optimal.
Un motif à symétrie de révolution (héxagonal ou de type spirale) serait alors plus
pertinent. Nous avons aussi constaté dans ce chapitre, que la hauteur limite ha
constatée en simulations est valable en mesures aussi. Le compromis choisi pour le
placement de l'antenne à 25mm de la SHI est très proche de l'optimal de hauteur
trouvée en mesure avec la spirale (ha=22mm).
Ainsi le dispositif ﬁnal, montrant un fonctionnement adéquate en polarisation
circulaire est une spirale placée à 22mm d'une SHI épaisse de 4mm. L'épaisseur
totale de la structure est donc de 26mm soit 29mm de moins que si nous plaçons une
antenne spirale à λ1,36/4 (55mm) d'un CEP. La réduction en épaisseur est de 53%.
Chapitre 7
Conclusions
7.1. Travail réalisé
De part les contraintes de miniaturisation imposées par les applications GNSS,
les antennes sol nécessitent une réduction de taille. Notre travail porte sur deux types
d'antennes, l'une exploitant les caractéristiques intrinsèques du couplage de deux
éléments rayonnants et l'autre utilisant un plan réﬂecteur bi-bandes magnétique. Ces
deux types d'antennes s'appuient sur deux techniques de miniaturisation d'antennes
identiﬁées dans la littérature scientiﬁque.
Pour la première en mono-bande, nous utilisons une méthode de miniaturisa-
tion par ondes lentes. Cette technique miniaturise toutes les dimensions de l'antenne.
Le principe de fonctionnement est le suivant ; nous associons le rayonnement d'une
source de courants magnétiques équivalents et d'une source de courants électriques.
La source de courants magnétiques équivalents est miniaturisée par ondes lentes.
L'antenne ainsi réalisée est très compacte et a un diagramme de rayonnement demi
sphérique. Pour dimensionner l'antenne, nous utilisons le diagramme de dispersion
de la ligne de transmission que constitue l'antenne magnétique. Les performances
de l'antenne réalisée, d'abord simulées puis mesurées, sont comparables aux per-
formances d'une antenne patch sur céramique de dimensions équivalentes (facteur
de miniaturisation de 16%). Elles satisfont donc complètement les spéciﬁcations en
fréquence et bande passante d'une application GNSS mono-fréquence pour L1. Les
avantages de cette antenne sont sa facilité d'intégration dans les systèmes, sa facil-
ité de fabrication par les technologies des ciruits imprimés et sa légèreté. Pour des
applications basses fréquences (en dehors du spectre du GNSS) L'antenne hybride
compacte est très compétitive par rapport à un patch sur céramique car elle n'utilise
pas de céramique et peut éventuellement être réalisée sur de la mousse (très légère).
Les applications de positionnement précis du GNSS nécessitent une polarisa-
tion RHCP en espace dégagé pour supprimer les multi-trajets et un fonctionnement
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bi-bandes pour avoir des précisions de localisation de l'ordre du centimètre. Bien que
la polarisation circulaire soit facilement réalisable, l'obtention d'un fonctionnement
bi-bandes reste délicat sans augmenter l'épaisseur de la structure. Aﬁn de préserver
une faible épaisseur, une autre structure d'antenne à base de surface haute impédance
(SHI) a donc été étudiée.
Ainsi nous miniaturisons le dispositif antenne + plan réﬂecteur en épaisseur.
La réalisation d'une cellule mono-bande ayant un très bon rapport bande passante
sur taille nous a permis de réaliser une cellule bi-bandes dont les performances sont en
adéquation avec les spéciﬁcations GNSS. L'utilisation de capacités localisées dans la
cellule de base permet une miniaturisation très importante (λ/80). Un autre intérêt
de la présence de ces capacités est qu'elles permettent un réglage aux fréquences
désirées sans modiﬁcation des dimensions de la structure. L'intérêt de la technique
d'imbrication utilisée pour concevoir le motif bi-bandes est de pouvoir être étendue
à plus de deux bandes et pour d'autres motifs.
Nous avons ensuite montré qu'une antenne, sans modiﬁcation de ses dimen-
sions par rapport à l'espace libre, ne peut pas être placée directement dans le plan
d'un réﬂecteur SHI pour fonctionner eﬃcacement. Dû au fort couplage entre les deux
éléments il faut les séparer d'une certaine distance que nous avons identiﬁée pour
notre cas particulier, aucune généralisation n'est faite sur cette hauteur limite. Donc
dans notre cas particulier, une hauteur limite entre l'antenne et la SHI (ha) est trou-
vée de l'ordre de λ/8. Pour miniaturiser l'épaisseur nous choisissons une hauteur ha
réalisant un bon compromis entre bande passante, adaptation et épaisseur minimale
pour les deux bandes de fréquences qui nous intéressent. Les mesures eﬀectuées (taux
de réduction d'épaisseur de 30% pour L1 et 55% pour L5) montrent pour diﬀérents
dipôles que la SHI bien qu'ayant ses bandes décalées par rapport aux simulations
fonctionne bien comme une CMA dans deux bandes. Le décalage en fréquence sur
la bande basse de la SHI est dû à une erreur entre la simulation et la réalisation
des capacités des cellules-L5. Néanmoins, les paramètres qui permettent le réglage
des bandes de fréquences ont été indentiﬁés. De plus, nous pouvons exciter et faire
rayonner la SHI dans ses bandes pour un excitateur hors de ces bandes.
Pour ﬁnir, en combinant l'excitation hors bande et l'ajout de capacités supplé-
mentaires une structure en polarisation rectiligne tri-bande a été réalisée et est con-
forme aux spéciﬁcations du GNSS exceptée pour la polarisation. Pour satisfaire cette
condition sur la polarisation nous poursuivons l'étude par l'utilisation d'antennes en
polarisation circulaire et nous montrons que la SHI supporte bien la polarisation
circulaire. Avec un excitateur RHCP hors des bandes de la SHI (dipôle croisé), la
structure avec la SHI fonctionne correctement en RHCP. Nous montrons également
que la structure fonctionne aussi en RHCP pour une antenne large bande couvrant
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les bandes de la SHI, nous utilisons ici une antenne spirale d'archimède.
La bande haute de la SHI ne varie pas selon les antennes que nous utilisons
comme excitateur. La bande basse est quant à elle décalée par rapport aux mesures
en polarisation rectiligne. Cette bande est donc plus sensible au type d'excitation, et
est sûrement dû au nombre limité des cellules-L5 constituant la SHI bi-bandes et à la
forme des cellules. En eﬀet les motifs choisis pour la réalisation de la SHI bi-bandes
sont des carrés. Ces motifs sont tout à fait adaptés à des polarisation rectiligne ou
circulaire par combinaison de modes orthogonaux. Pour la spirale dont les courants
rayonnants suivent la forme de la spirale le motif carré n'est pas optimal. Il faudrait
donc adapter la forme du motif au type d'antenne.
Nous pouvons optimiser l'épaisseur du dispositif complet en jouant légèrement
sur la hauteur ha. Ainsi le dispositif ﬁnal, montrant un fonctionnement adéquate
en polarisation circulaire est une spirale placée à 22mm d'une SHI épaisse de 4mm.
L'épaisseur totale de la structure est donc de 26mm soit 29mm de moins que si nous
plaçons une antenne spirale à λ1,36/4 (55mm) d'un CEP. La réduction en épaisseur
est de 53%.
7.2. Perspectives
Notre étude ouvre de nombreuses perspectives. Sur la première réalisation as-
sociant deux éléments rayonnants, il faudrait étudier la possibilité d'implémentation
du bi-bandes sans dégrader la miniaturisation en épaisseur.
Pour parfaire le travail exposé sur l'association antenne et surface haute impé-
dance, il faudrait tout d'abord étudier plus en profondeur le couplage entre l'antenne
et la SHI. Le travail exposé ici est suﬃsant pour indentiﬁer la hauteur optimale à
laquelle placer une antenne par rapport à une SHI. Pour réduire cette hauteur, il
serait intéressant d'étudier l'impact des modes évanescents sur le couplage.
Ensuite il faudrait pouvoir réaliser une nouvelle SHI bi-bandes rectiﬁant les
valeurs des capacités des cellules-L5 et par rétrosimulation recalculer les capacités
des cellules-L1. Il serait intéressant de fabriquer cette nouvelle SHI pour des motifs
à symétrie de révolution (hexagonaux ou spirales) qui seraient plus en adéquation
avec la polarisation circulaire d'une spirale.
Enﬁn nous pourrions réaliser la structure sur un autre substrat que l'air. Nous
aurions alors une miniaturisation supplémentaire, au détriment de l'eﬃcacité, mais
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les gains de la structure réalisée étant assez élevés il serait possible de trouver un
compromis.
AnnexeA
Les Baluns
Les Balun (Balanced Unbalanced) sont des dispositifs qui permettent de symétriser
une alimentation asymétrique. Une alimentation symétrique est un générateur élec-
trique qui fournit deux tensions opposées et de valeurs absolues identiques avec un
0V ou masse commune, ainsi l'une est positive, l'autre est négative ; On a besoin de
ce type d'alimentation pour un dipôle. Une alimentation asymétrique est quant à
elle un générateur qui fournit une seule tension positive et un 0V ou une masse. Ce
qui est le cas pour les câbles coaxiaux, l'âme apporte la tension et la gaine est reliée
à la masse. Comme on se sert d'un câble coaxial pour alimenter les antennes dipôles
on a besoin d'un balun entre ce câble et le dipôle. Nous allons dans ce travail utiliser
deux types de balun : le balun quart d'onde et un balun large bande. Les principes
des deux baluns et leur réalisation sont expliqués ci-dessous.
A.1. Le Balun quart d'onde
Un Balun quart d'onde, présenté sur la Figure A.1, est réalisé en soudant
la gaine du câble coaxial d'alimentation à un brin du dipôle, et sur l'autre brin du
dipôle, l'âme du même câble et un autre câble qui est relié à la gaine du câble coaxial
à une distance D. Quand cette distance D = λ/4 alors à la fréquence de résonance
de l'antenne ce câble ramène un court-ouvert au niveau de l'excitation du dipôle et
une perturbation équivalente (courants extèrieurs) à celle qui arrive sur l'autre brin
du dipôle branché à la gaine du câble coaxial. On symétrise donc l'excitation. Dans
notre cas pratique, le câble coaxial est passé à travers la SHI en son centre.
En pratique on utilise un bout de câble coaxial pour faire la jonction de λ/4.
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Figure A.1  Schéma d'un balun quart d'onde
On aura donc la même répartition de courants sur le bout de câble et sur le câble
d'alimentation. On peut voir sur la Figure A.2 une photo d'un des baluns réalisés
ainsi.
L'inconvénient de ce type de balun est qu'il est à bande étroite car sa fréquence
de fonctionnement dépend directement de λ. Pour augmenter la bande passante de
tels dispositifs on utilise une autre technologie.
A.2. Le Balun large bande
Le balun large bande dont on va avoir besoin pour pouvoir couvrir une bande
de fréquence plus large que celle du simple balun quart d'onde est réalisé à partir de
[99] et [100]. Par couplage d'une ligne microstrip et d'une ligne coplanaire on peut
ainsi réaliser un balun qui couvre toute la bande GNSS. On se servira de ce balun
pour l'adaptation d'impédance ainsi l'entrée du balun sera à 50 Ωs et l'impédance
entre les deux sorties sera de 100Ωs. La Figure A.3 montre le schéma du balun réalisé
et ses dimensions.
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Figure A.2  Photo de la réalisation d'un des baluns quart d'onde
Le balun sera réalisé sur du verre-téﬂon de 0,762mm d'épaisseur ayant une
permittivité εr = 2, 55. Sur ce substrat on aura lb2=50mm ,lb1=45mm, lm1=25mm,
lm2=16mm, a1=a2=2,82mm, wb=36,5mm, lc=0,9mm, wc=1mm et gc=0,2mm. Les
courbes a) et b) de la Figure A.4 montrent quant à elles les résultats en simulation
de ce balun.
On voit sur ces courbes que les deux sorties sont bien en opposition de phase
et que le balun fonctionne sur toute la bande GNSS. La photo du balun réalisé est
montrée en Figure A.5.
D'autres types de Balun tels que les Balun de Marchand peuvent être utilisés
pour l'excitation large bande mais n'ont pas été étudié ici.
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Figure A.3  Schéma du balun large bande en vert la couche supérieure et en rose
la couche inférieure
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Figure A.4  Résultats de simulation pour le balun décrit dans la Figure A.3 a)
phases des coeﬃcients de transmission entrée/sortie1 (S24) et entrée/sortie2 (S23)
b) coeﬃcients de réﬂexion de l'entrée et d'une sortie (S22 et S33)
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Figure A.5  Photo du balun large bande réalisé
AnnexeB
Techniques de mesure en
chambre anéchoïque
Pour mesurer les caractéristiques de la SHI réalisées on va mesurer l'eﬀet qu'elle
a sur une antenne placée à proximité. Les mesures sont eﬀectuées en chambre ané-
choïque.
On place dans une chambre anéchoïque deux antennes, celle à mesurer et une
autre dont on connait tous les paramètres. Elles sont séparées par une distance connue
et chacune est reliée à un port d'un analyseur de réseau vectoriel (cf Figure B.1).
Figure B.1  Schéma des mesures en chambre anéchoïque
L'analyseur de réseau vectoriel (VNA) nous donne les paramètres S mesurés
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du quadripôle formé par les deux antennes. En utilisant l'équation des télécommuni-
cations on va pouvoir déterminer le gain de l'antenne à mesurer à partir des données
mesurées sur le coeﬃcient de réﬂexion (S11) et celui de transmission (S21). L'équa-
tion des télécommunications incorporant les pertes de désadaptation est donnée par
(B.1).
|S21|2 = GeGr[(1− |S11|2)(1− |S22|2)]( λ
4pir
)2 (B.1)
Avec Ge le gain de l'antenne émettrice (ici l'antenne dont les paramètres sont
connus, ce sera dans notre cas un cornet)
Gr le gain de l'antenne réceptrice, celui que l'on cherche
S11 le coeﬃcient de réﬂexion de l'antenne émettrice (mesuré par le VNA)
S22 celui de l'antenne réceptrice (aussi mesuré par le VNA)
λ la longueur d'onde dans le vide
r la distance entre les deux antennes (3m pour la chambre que l'on utilise). On
note pour la suite que les variations d'épaisseur du dispositif mesuré sont négligeables
par rapport à la distance entre les deux antennes. Elles n'ont donc pas d'eﬀet sur le
calcul du gain, on ne les prendra donc pas en compte.
Ce qu'on cherche par la mesure en chambre anéchoïque c'est le gain de l'an-
tenne réceptrice. On note qu'un champ est équivalent à la racine du gain et donc
proportionnel au coeﬃcient de transmission. Ainsi pour la suite, on pourra recom-
biner directement les champs en RHCP et LHCP à partir de |S21|.
Une photo de la chambre anéchoïque avec notre dispositif est donnée en Fig-
ure B.2.
201
Figure B.2  Photo d'un des mesures en chambre anéchoïque
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AnnexeC
Confirmation des fréquences
des bandes de la SHI
On réalise un nouveau dipôle à 1,4GHz avec la même méthode que ceux à
1,17GHz et 1,5GHz. Les dimensions du dipôle réalisé sont (wd=12mm, gd=6mm et
Ld=42mm).
Les mesures et les simulations du dipôle à 1,4GHz placé à λ1,4/4 sont présentées
sur les Figure C.1 et Figure C.2.
Figure C.1  Comparaisons simulations (en bleu) et mesures (en rouge) du coeﬃ-
cient de réﬂexion du dipôle à 1,4GHz placé à λ/4 d'un CEP
En mesure, on a réglé le dipôle pour qu'il opère à 1,4GHz, on a diminué sa
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Figure C.2  Comparaisons simulations (en bleu) et mesures (en rouge) du gain
total du dipôle à 1,4GHz placé à λ/4 d'un CEP
longueur Ld à 40 mm aﬁn de se placer parfaitement dans la bande de la SHI. On
contre l'eﬀet de décalage en fréquence constaté pour les dipôles précédents.
On place ensuite ce dipôle à 25 mm au-dessus de la SHI comme précédemment.
La mesure du coeﬃcient de réﬂexion (Figure C.3), du gain (Figure C.4) et les dia-
grammes de rayonnement (Figure C.5) mesurés pour le dipôle à 1,4GHz sont faites
pour ha= 25 mm et h= 4 mm.
Les deux fréquences de résonance du système dipôle à 1,4GHz + SHI sont
1,4GHz et 1,62GHz.
On constate que seulement deux bandes sont présentes, on excite donc bien la
SHI dans une de ses bandes ; ceci conﬁrme que les deux bandes de la SHI sont bien
à 1,4GHz et 1,62GHz. Sur ces mesures on voit aussi qu'en excitant la bande basse
(à 1,4GHz) on excite également proprement la bande haute (à 1,62GHz), la bande
passante de l'antenne et du balun associé est donc ici suﬃsante.
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Figure C.3  Coeﬃcient de réﬂexion mesuré pour le dipôle à 1,4GHz à 25mm au-
dessus de la SHI en vert et et en rouge le même dipôle à λ1,4/4 d'un CEP
Figure C.4  Gain total calculé à partir des mesures pour le dipôle à 1,4GHz à
25mm au-dessus de la SHI en vert et en rouge le même dipôle à λ1,4/4 d'un CEP
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Figure C.5  Diagrammes de rayonnement en gain mesuré pour le dipôle à 1,4GHz
à 25mm au-dessus de la SHI a) pour φ = 0◦ et b) pour φ = 90◦ en vert et en rouge
pour le même dipôle à λ1,4/4 d'un CEP
AnnexeD
La spirale d'Archimède
D.1. Géométrie de la spirale
La spirale d'Archimède est décrite par :
ρ = aφ+ b (D.1)
Avec ρ et φ les coordonnées polaires , et a et b deux constantes arbitraires. Pour
obtenir une antenne spirale d'Archimède à deux brins on eﬀectue une rotation de
180◦ du premier brin. Si b1 et b2 sont les paramètres qui déﬁnissent les deux courbes
formant les bords du brin alors c = |b2 − b1| est la largeur du conducteur. Les
paramètres sont choisis de telle sorte que l'antenne soit auto complémentaire, c'est-à-
dire que la largeur du conducteur est égale à la largeur de l'écart entre les conducteurs
(la version ﬁnale de la spirale réalisée ne suit pas ce principe). Dans ce cas , a et c
peuvent être exprimés par a = 2c/pi. Le rayon r1 du cercle central déﬁnit la fréquence
haute de la bande passante et le rayon r2 du cercle englobant toute la spirale déﬁnit
la fréquence basse, ces paramètres sont décrits sur la Figure D.1.
D.2. Principe de fonctionnement
Si on prend deux points diamétralement opposés sur chacun des deux brins P
et Q, alors ces deux points sont situés sur le même cercle de centre O, le milieu de
la spirale et de rayon r. Soit P' le point le plus proche de P mais sur l'autre brun de
la spirale. Alors si c (l'espacement entre les conducteurs) est petit devant r, on peut
approximer la longueur de l'arc QP' à pir. Ces diﬀérents paramètres sont explicités
sur la Figure D.2.
On suppose que chaque brin supporte une onde progressive de courant et que
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Figure D.1  Schéma d'une spirale d'Archimède à deux brins
Figure D.2  Schéma du fonctionnement de la spirale d'Archimède à deux brins
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ces courants sont en opposition de phase au centre de la spirale. Les courants sont
donc également en opposition de phase en P et Q. Quand r = λ/2pi, la longueur
de l'arc PQ' est égale à λ/2. Comme la variation de phase liée à la propagation
du courant sur cet arc est de pi, les deux éléments de courant aux point P et P'
sont en phase. Le rayonnement de la spirale est maximum et correspond au mode
1. La zone active de l'antenne est alors un anneau de circonférence moyenne égale à
λ. Les courants se propageant en dehors de l'anneau de circonférence λ continuent
à subir une variation de phase et seront en opposition de phase pour r = 2λ/2pi.
Le rayonnement de la spirale est alors minimal dans l'axe, il s'agit du mode 2. Les
courants seront à nouveau en phase pour r = 3λ/2pi, le mode 3 est alors excité. On
représente les diﬀérents modes de la spirale d'Archimède sur la Figure D.3. Le mode
fondamental de la spirale peut être excité si on alimente les deux brins en phase. Le
diagramme de rayonnement de ce mode ressemble alors à celui d'un monopôle sur
un plan métallique.
Figure D.3  Quatres premiers modes d'un spirale d'Archimède
Nous chercherons par la suite à exciter le mode 1 de la spirale.
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